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El hombre no es ni una piedra ni una planta,
y no puede justificarse a sí mismo por
su mera presencia en el mundo.
El hombre es hombre solo por su negación a
permanecer pasivo, por el impulso que lo
proyecta desde el presente hacia el futuro
y lo dirige hacía cosas con el propósito
de dominarlas y darles forma. Para el hombre,
existir significa remodelar la existencia.




El propósito de esta tesis es la presentación del diseño e implementación de
un sensor que detecta señales de alta frecuencia entre las unidades y decenas de
MHz. Consiste en una espira conductora rectangular que funciona por acopla-
miento inductivo. Su modelo eléctrico se realiza en parámetros concentrados y
la determinación de los valores de su circuito equivalente se hace por medio de
tres análisis: uno basado en la teoría electromagnética, otro mediante elemen-
tos finitos y finalmente, uno experimental con un analizador de impedancias.
Posteriormente, a partir del análisis teórico y experimental de la respuesta en
frecuencia, se establece que la banda del sensor puede llegar hasta los 40 MHz
con un error en la medida de aproximadamente un 4%.
La validación del sensor se realiza por medio de la detección de descar-
gas parciales, por su importancia en el estudio del envejecimiento de aislantes
eléctricos. Las pruebas se realizan sobre tres objetos de prueba utilizando un
montaje conforme a la norma IEC 60270. El primero, constituido por una lá-
mina dieléctrica limitada por un electrodo y el plano de tierra; el segundo, el
aislamiento de un motor de baja tensión; y el tercero, un prototipo para medi-
das de descargas tipo corona. Las medidas se realizan simultáneamente con una
resistencia que se toma como referencia y con un transformador de corriente de
alta frecuencia (High Frequency Current Transformer, HFCT) que permite la
comparación del prototipo con un transductor comercial del mismo tipo. Para
cuantificar las medidas obtenidas con el sensor propuesto, se calculan los valo-
res cuadráticos medios de cada pulso de corriente entregado por cada sensor y
se realiza la comprobación de la similitud de las formas de onda mediante el
cálculo de coeficientes de correlación.
Posteriormente, con el fin de modificar la respuesta derivativa del sensor se
presentan dos prototipos, uno con una etapa integradora y otro, más eficiente,
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obtenido con una pequeña resistencia en los terminales de la espira inductiva
que entrega una señal proporcional a la corriente mediante una autointegración.
Para estos prototipos también se realiza la validación en el laboratorio y se
determina el error introducido en la medida.
Abstract
This thesis proposes a nonmagnetic core inductive device able to detect fast
pulses between the units of MHz to tens of MHz. This sensor consists of a rec-
tangular conductive loop that operates on Faraday's Law. Its electrical model
is based on a lumped parameter model. The electrical values of its equivalent
circuit are determined by means of three analyses: the first one is based on the
electromagnetic theory; the second one is done with a computerized finite ele-
ment method; and finally, an experimental analysis with an impedance analyzer.
The theoretical and experimental study in the frequency domain indicates that
the sensor bandwidth can reach up to 40 MHz with a measurement error of
approximately 4 %.
The validation of the sensor is performed by means of the detection of com-
mon high frequency pulses known as Partial Discharges (PD). These discharges
are a serious threat to the lifespan of electrical equipment insulation and cons-
titute the most important ageing mechanism. The experimental results of the
measurements of PD are carried out for three test specimens using a setup based
on the guidelines given in the standard IEC 60270. The first of them consists of
a polymer slab bounded by an electrode and the ground plane; the second one
is the insulation of a low voltage motor; and the third one is a prototype for
corona discharges measurements. The measurements were performed simulta-
neously with a resistance that is the reference transducer and a high frequency
current transformer (HFCT) that allows comparing the prototype with a com-
mercial transducer of the same type. The calculation of the quadratic mean of
each signal and correlation coefficients permits to verify the adequate response
of the sensor proposed with respect to the other transducers.
Subsequently, two prototypes are presented in order to modify the deriva-
tive response of sensor, one of them is based on an integrator stage and other
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one, more efficient, is obtained with a small resistance at the terminals of the
inductive loop, which provides a signal proportional to the current through
self-integration.
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Capítulo 1
Introducción
1.1. Motivación de la tesis
En muchas áreas científicas y técnicas, a menudo se necesita determinar la
amplitud y formas de onda de corrientes que varían muy rápidamente en el tiem-
po. Estos pulsos tienen su origen en fenómenos tan diferentes como descargas
tipo arco, descargas eléctricas en plasma, descargas electrostáticas y descargas
parciales, entre otros [9], [10]. La medida de estos pulsos de alta frecuencia se
basan en sensores resistivos, inductivos, ópticos y acústicos [11].
Centrando el interés en la detección eléctrica, se puede asegurar que los
sensores resistivos son los más sencillos y baratos y los que dan una buena
respuesta que puede servir de referencia para otros sensores. Sin embargo, su
aplicación práctica es limitada debido a la necesidad de introducir la resistencia
en serie con el circuito bajo prueba. Esto puede alterar la medida debido a la
disminución y amortiguamiento de la corriente. Además, cuando se utiliza en
sistemas de alta tensión, puede poner en riesgo el equipo de instrumentación.
Por el contrario, los transductores inductivos permiten una medición no in-
trusiva y proporcionan un buen aislamiento entre el circuito bajo prueba y el
equipo de medición gracias a su principio de inducción electromagnética. Ejem-
plos representativos de este tipo de sensores son el transformador de corriente
de alta frecuencia, la bobina de Rogowski y el lazo inductivo [12], [13].
El interés en la medida de pulsos de corriente y la experiencia previa del
grupo de investigación DIAMAT (Diagnóstico de Máquinas Eléctricas y Ma-
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teriales Aislantes) del Departamento de Ingeniería Eléctrica de la Universidad
Carlos III de Madrid en trabajos realizados con una bobina de Rogowski [14],
[15], ha motivado la realización de este trabajo.
1.2. Finalidad y objetivos de la tesis
Esta tesis tiene como finalidad la caracterización completa de una espira
inductiva rectangular para la medida de pulsos de alta frecuencia entre las
unidades y decenas de MHz, que se presenta como una alternativa económi-
ca y equivalente a otros transductores inductivos comerciales. Entre sus rasgos
principales están un comportamiento lineal, que permite una respuesta sin sa-
turación y una repetibilidad en la medida; un modelo validado, que hace que
sus parámetros eléctricos estén bien definidos y por lo tanto, su funcionamiento
y operación; y su fácil uso, que extiende su utilización a otras aplicaciones.
La validación de la respuesta del sensor se hace por medio de la detección de
los pulsos de alta frecuencia generados por descargas parciales. Estas descargas
son fenómenos que representan una seria amenaza a la vida útil de los aisla-
mientos, ya que son uno de los mecanismos de envejecimiento más importantes.
Para llevar a cabo el propósito de esta tesis se definen los siguientes objetivos
específicos:
Modelar e implementar el sensor inductivo.
Estudiar la respuesta en frecuencia teórica y experimentalmente, definien-
do su intervalo de operación en frecuencia.
Validar el sensor experimentalmente mediante la detección de descargas
parciales utilizando un transductor resistivo de referencia, y uno inductivo.
Acondicionar el sensor para obtener una salida proporcional al pulso de
corriente.
Analizar el error introducido por el sensor inductivo en la medida de los
pulsos de corriente
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1.3. Estructura de la tesis
El desarrollo del documento se inicia con los capítulos 2 y 3 donde se des-
criben algunos transductores inductivos para la medición de pulsos de alta fre-
cuencia y la base teórica de las descargas parciales. En el capítulo 4 se expone
el diseño y modelado del sensor inductivo propuesto e incluye el cálculo de sus
parámetros eléctricos, su respuesta en frecuencia y su incertidumbre. Después se
hace una validación experimental por medio de la detección de eventos típicos de
DP usando una resistencia como transductor de referencia y un transformador
de corriente de alta frecuencia como transductor comercial, lo que se condensa
en el capítulo 5. En el capítulo 6 se explican el diseño y la implementación de dos
prototipos basados en la espira inductiva para dar una salida proporcional a la
corriente medida. En último lugar, se presentan las conclusiones, aportaciones
y la relación de las publicaciones.
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Capítulo 2
Transductores inductivos de alta
frecuencia
Los transductores inductivos se basan en dos leyes, la ley de Ampère, por
la cual una corriente crea un campo magnético y la ley de Faraday, en la que
si dicha corriente es variable en el tiempo, entonces el flujo magnético produce
una fuerza electromotriz inducida en un circuito secundario adyacente.
Este acoplamiento magnético permite que los dos circuitos involucrados, el
primario por donde circula la corriente y el secundario formado por la bobina
del transductor, estén aislados eléctricamente. Gracias a ello se puede tener un
sistema de medida no intrusivo, que no altera el circuito bajo prueba y que está
protegido cuando se miden pulsos de alta intensidad [16].
Figura 2.1: Típica configuración de un sensor inductivo toroidal [1].
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La configuración más usada en este tipo de dispositivos es un secundario
enrollado sobre un toroide y un circuito primario que atraviesa su núcleo, ver
Figura 2.1. Un transductor toroidal es de fácil construcción y montaje, ya que
se fabrica de una sola pieza circular maciza que no requiere ningún tipo de
laminación y que en la mayoría de los casos tiene una abrazadera que puede
rodear cualquier conductor accesible [17], [18], [19]. Entre los transductores más
representativos están el transformador de corriente de alta frecuencia y la bobina
de Rogowski. Existen otros sensores de diferente configuración pero con un uso
menos extendido, como es el caso de los lazos inductivos de una sola espira
cuadrada o circular.
Los fenómenos de alta frecuencia que se miden con este tipo de sensores
son las descargas atmosféricas [20], descargas eléctricas en plasma [21], descar-
gas electrostáticas [9], descargas parciales [22], pulsos electromagnéticos [23] y
corrientes transitorias de diferente índole [10], [24].
No hay que confundir los sensores de campo lejano con los transductores
inductivos. En ambos casos, la medida se hace sin poner en contacto el circuito
bajo prueba con el sensor. Sin embargo, los primeros detectan la radiación pro-
ducida por el campo electromagnético asociado al pulso de corriente y trabajan
a distancias mayores que las alcanzadas por un sensor inductivo. Esta tesis se
centrará exclusivamente en los de tipo inductivo.
2.1. Principio de inducción electromagnética
El principio de inducción electromagnética resume toda la operación de los
transductores inductivos y se expresa mediante la Ecuación (2.1). Indica que la
tensión inducida es proporcional a la inductancia mutua,Mt, entre el conductor
por donde circula la corriente y el sensor, y a la derivada de la corriente en el
tiempo. El signo negativo se debe a que dicha fuerza electromotriz produce una
corriente que se opone al flujo que la crea, de acuerdo a la ley de Lenz. Sin
embargo, no se tendrá en cuenta en expresiones posteriores, ya que la polaridad
de la fuente de tensión que representa dicha tensión inducida en cada circuito
equivalente utilizado lo considera.
ei = −Mt · di
dt
(2.1)
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Teóricamente el principio es muy sencillo, sin embargo, en la práctica existen
factores como el flujo de dispersión, las pérdidas del núcleo, la ubicación del cable
respecto al núcleo toroidal y demás efectos parásitos, que hacen que los detalles
técnicos, el diseño y la construcción sólo sean de conocimiento exclusivo de los
especialistas y fabricantes [2].
2.2. Transformadores de corriente de alta frecuen-
cia, HFCT
Los transformadores de corriente de alta frecuencia (High Frequency Current
Transformers, HFCT) tienen un extenso uso en las medidas de pulsos de co-
rriente gracias a las propiedades de su núcleo de ferrita.
Las ferritas son materiales magnéticos que empezaron a ser investigadas
formalmente hacia 1933 por los laboratorios Philips debido a su capacidad de
almacenar campos de alta intensidad gracias a su elevada permeabilidad. Esta
propiedad junto a sus bajas pérdidas y bajo coste, las han convertido en par-
te fundamental de dispositivos electrónicos y en aplicaciones de alta frecuencia
[25]. La permeabilidad relativa, µr, de las ferritas puede variar entre 40 y 10000
dependiendo del material. A título de ejemplo, una de las composiciones más
usadas, níquel−zinc, Ni+Zn+Fe2O3, tiene una µr ≈ 1000 en un rango de fre-
cuencia entre 100 kHz y 100 MHz sujeta a una temperatura máxima de 150◦
aproximadamente [26], [27].
2.2.1. Fuerte acoplamiento magnético
El HFCT tiene una alta sensibilidad gracias a que la ferrita permite una
mayor concentración de flujo magnético en el núcleo. Esto se debe a que la
densidad de flujo magnético dentro del toroide es igual al campo magnético,
H, producido por la corriente, I, del conductor primario, ver Ecuación (2.2)
multiplicado por la permeabilidad del material, µrµ0H, ver Figura 2.3 [28].
Esta densidad es muy grande comparada con la del aire, lo que conlleva un flujo
magnético elevado dentro del núcleo, Φ12, y consecuentemente, una alta tensión
inducida en la bobina, ver Ecuación (2.1).
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Figura 2.2: Ejemplares de transformadores de alta frecuencia.
Este fuerte acoplamiento magnético tiene como parámetro representativo
la inductancia mutua Mt que relaciona el flujo magnético, Φ12, existente en
el toroide con la corriente del conductor primario mediante la Ecuación (2.3),
siendo N el número de vueltas de la bobina del transductor. Para su cálculo
se establece un sistema de coordenadas cilíndricas mostrado en la Figura 2.3,
siendo ρi y ρe el radio interno y externo del núcleo toroidal respectivamente y
hf el espesor del núcleo. Φ12 se determina con la integral de la densidad de flujo
magnético, B12, dentro del núcleo, sobre el área transversal del toroide, cuyo
diferencial superficial es igual a dρdzaφ, ver Ecuación (2.4). El resultado para
Mt es una expresión proporcional a la permeabilidad de la ferrita y al número














































Figura 2.3: Representación de la configuración toroidal y las líneas de campo







Figura 2.4: Circuito Eléctrico de un HFCT.
2.2.2. Modelo eléctrico y respuesta en frecuencia
Una vez explicado el fuerte acoplamiento magnético en el HFCT, se analiza
la salida en sus terminales de acuerdo al modelo eléctrico simplificado de la
Figura 2.4, [29]. Este circuito equivalente del HFCT consta de una fuente de
tensión, ei, que representa a la tensión inducida, en serie con la inductancia, Lt,
de la bobina del transformador.
Cuando el HFCT está en circuito abierto, su salida es igual a la tensión
inducida, que en el domino de frecuencia es igual a Vo(s) = Ei(s) = MtsI. En
condiciones normales, el transformador se conecta a sistemas de medida con una
impedancia de entrada finita, Ro, que actúan como carga y modifican la salida
del HFCT.


































Figura 2.5: Función de transferencia de un HFCT.
Por lo tanto, la respuesta del HFCT junto a un sistema de medida se deter-
mina a partir de la división de la tensión inducida entre la impedancia reactiva
de Lt y la resistencia Ro. Obteniéndose una función de transferencia definida
por la Ecuación (2.6) y denominada impedancia de transferencia, Zt, que se
representa gráficamente en la Figura 2.5. Como se ve, el comportamiento del
HFCT se divide en dos regiones, una a bajas frecuencias con una pendiente de
+20 dB por década y una región plana a altas frecuencias por encima de una












La zona de altas frecuencias es la más importante y se define como la región
de trabajo del HFCT, ya que es donde se obtiene una salida proporcional a
la corriente. Esto ocurre cuando la impedancia sLt es suficientemente grande
comparada con Ro, lo que permite aproximar la función de transferencia a una
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expresión constante, ver Ecuación (2.8). Donde la inductancia Lt se convierte







Ro = Mt · 2pift para f >> ft (2.8)
Lt se puede determinar mediante el flujo magnético Φt creado por una co-
rriente, It, que circula por la bobina del toroide, según la Ecuación (2.9). El
cálculo del flujo magnético se realiza con la integral de superficie de la densidad
de flujo, Bt, del toroide, ver (2.10) teniendo en cuenta los parámetros geométri-
cos de la Figura 2.3. Su resultado dado por la Ecuación (2.11) se reemplaza en
(2.9) para obtener una expresión final para la inductancia propia que depende
proporcionalmente de la permeabilidad del núcleo ferrimagnético y del número
de vueltas al cuadrado, ver Ecuación (2.12). Un valor típico de dicho paráme-
tro puede ser 160 µH, que para una frecuencia de 500 kHz resultaría en una
impedancia reactiva de 450 Ω. De acuerdo al denominador de la Ecuación (2.6)
sería mucho mayor que la impedancia del sistema de medida, Ro = 50 Ω, lo cual

































2.2.3. Cuestiones de diseño
En el diseño y construcción del HFCT se deben considerar otros factores
como las pérdidas en el núcleo, el número de vueltas de la bobina y los efectos
sobre el circuito de medida, para poder caracterizar completamente el trans-
ductor.
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Figura 2.7: Circuito eléctrico del HFCT considerando las pérdidas del núcleo.
Pérdidas en el núcleo
En el núcleo ferrimagnético del HFCT aparecen corrientes parásitas que pro-
ducen una pequeña atenuación en la respuesta del transformador, produciendo
un decremento de la sensibilidad y un aumento leve del ancho de banda, como
se muestra en la Figura 2.6. Estas pérdidas pueden representarse por medio de
una resistencia, RFE, en paralelo en los terminales del sensor, como se ve en la
Figura 2.7.
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Figura 2.8: Variación de la respuesta del HFCT de acuerdo al número de vueltas.
Número de vueltas de la bobina
Como se vio en la Sección 2.2.2, la inductancia de la bobina del HFCT es el
parámetro que permite fijar la frecuencia a partir de la cual se puede obtener
una salida proporcional a la corriente. De acuerdo a la Ecuación (2.12), su valor
aumenta cuadráticamente con el número de vueltas, N .
Sin embargo y teniendo en cuenta la Ecuación (2.5), este aumento de N
también afecta proporcionalmente a la inductancia mutua Mt, lo que resulta
en una disminución de la sensibilidad, ver (2.8), y en una extensión del ancho
de banda a menores frecuencias, ver (2.7). Si por ejemplo, se duplica N , la
respuesta proporcional se reduce a la mitad y la frecuencia de corte a una
cuarta parte, siendo el efecto final, un HFCT la mitad de sensible, pero con
un ancho de banda mayor. Por consiguiente, se concluye que la variación del
número de vueltas también ayuda a modificar la salida del HFCT abriendo
varias posibilidades dependiendo de las dimensiones físicas del núcleo, ver la
Figura 2.8.
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Parámetro HFCT 1 HFCT 2 HFCT 3
Zt [Ω] 5 1 5
Ro [Ω] 25 25 50
ft 25 kHz 1,2 kHz 3 MHz
Lt [µH] 159 3320 2,65
Mt [µH] 31,8 133 0,265
L1 [µH] 6,36 6,33 0,0265
Tabla. 2.1: Parámetros eléctricos de tres HFCT comerciales.
Resistencia de terminación
El acoplamiento inductivo entre el HFCT y el conductor por donde circula
la corriente produce una inductancia adicional en el conductor primario, L1.
Esta inductancia está en función de los parámetros Mt y Lt y del coeficiente de
acoplamiento, k, que en el caso ideal es igual a la unidad, cuando el transfor-
mador esta en circuito abierto, ver Ecuación (2.13). Para disminuir este efecto,
algunos fabricantes colocan una terminación resistiva a la salida del transfor-










Dependiendo del ajuste de cada uno de los parámetros de HFCT y el es-
tudio de sus limitaciones reales, se puede construir un transformador capaz de
suministrar medidas fiables en un rango de frecuencia deseado. La Tabla 2.1
muestra tres ejemplos de HFCT comerciales con los valores de sus principales
parámetros con k = 1 [13].
2.2.4. Aspectos ligados al uso del HFCT
El HFCT como cualquier transductor introduce una incertidumbre en la
medida. En particular, dicho error puede ser producido por un acoplamiento
capacitivo, problemas de saturación y aumento de impedancia en el conductor
primario entre otros, lo que requiere tomar precauciones y aplicar técnicas que
logren contrarrestar, disminuir o corregir estos efectos [1].
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Acoplamiento capacitivo con el circuito bajo prueba
El HFCT tiene dos acoplamientos con el conductor por donde circula la co-
rriente, uno magnético, que es con el que opera el transductor y otro capacitivo,
indeseable. La capacidad parásita es de unos pocos picofaradios y se hace no-
toria a altas frecuencias, ya que puede contribuir a la corriente medida. Este
efecto puede ser corregido si se ubica el HFCT en puntos de menor tensión con
respecto a tierra. Por ejemplo, se recomienda medir la corriente en el lado de
tierra de la carga en lugar del lado de tensión. Asimismo, algunos fabricantes
recomiendan usar un apantallamiento o un filtrado de modo común a la salida
del HFCT.
Aumento de la impedancia serie del circuito bajo prueba
Como se vio anteriormente, el HFCT aumenta la impedancia del conductor
por donde circula la corriente, ver Ecuación (2.13). En este sentido, la mayoría
de fabricantes proporcionan esta información en la hoja de características e
indican si el HFCT incluye una terminación resistiva de 50 Ω, como es el caso
de los HFCT 1 y HFCT 2 de la Tabla 2.1, que tienen una Ro = 25 Ω debido al
paralelo de la terminación con la resistencia del sistema de medida. También,
existen HFCT que influyen muy poco en el circuito bajo prueba y no requieren
ninguna compensación resistiva adicional, por ejemplo, el HFCT 3 de la misma
tabla.
Saturación del núcleo magnético
Este problema es común a los HFCT por su núcleo ferrimagnético que tiene
un ciclo de histéresis que satura la salida cuando se supera un nivel de corriente
determinado, lo que ocurre para cualquier tipo de corriente presente en el cir-
cuito. En este sentido, los fabricantes especifican qué niveles de intensidad es
capaz de medir el transformador sin saturarse, llegando en algunos ejemplares
a 100 A.
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Figura 2.9: Bobina de Rogowski [2].
2.3. Bobina de Rogowski
Las bobinas de Rogowski se han utilizado para la detección y medida de
corriente aproximadamente a partir de la segunda mitad del siglo XX. Su prin-
cipio fue descrito por primera vez por Chattock in 1887 [30]. Sin embargo, los
créditos son dados a Rogowski y Steinhauss por su trabajo en 1912 [31]. Los
tres midieron corrientes transitorias generadas por medio de la conmutación de
corrientes continuas.
Estos sensores inductivos de tipo toroidal se diferencian del HFCT princi-
palmente porque poseen un núcleo de aire o de material no magnético, que les
brinda linealidad y baja inductancia. Con la primera característica pueden tra-
bajar en un amplio ancho de banda y medir corrientes muy grandes gracias a su
comportamiento sin saturación y con la segunda pueden responder a tiempos
de subida de pocos nanosegundos y entregar una salida proporcional a la deri-
vada temporal de la corriente [15]. También, este tipo de núcleo permite diseñar
bobinas más delgadas y flexibles, lo que permite un mayor y fácil uso.
No obstante, tienen dos desventajas con respecto al HFCT: necesitan un
circuito integrador a la salida para obtener una respuesta proporcional a la
corriente y no son sensibles a corrientes muy pequeñas.
2.3.1. Salida derivativa y el integrador
La bobina de Rogowski entrega una señal proporcional al cambio de la co-
rriente en el tiempo, de acuerdo a la Ecuación (2.1), donde la inductancia mutua
entre la bobina de Rogowski y el conductor por donde circula la corriente, Mt,
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Figura 2.10: Conjunto Bobina de Rogowski e integrador [3].
se convierte en el parámetro que da una estimación de la capacidad de registrar
un señal medible.
El cálculo de la inductancia mutua puede variar de acuerdo a la configuración
del núcleo de la bobina, [3] [14], [32]. Sin embargo, la mayoría de las veces, el
transductor es flexible y por lo tanto tiene un área transversal del núcleo muy
pequeña, lo que define una inductancia mutua igual a Mt = µ0NA, donde A es
el área transversal [2], [33].
La respuesta derivativa de la bobina puede ser modificada con el fin de lograr
un transductor estándar que mida el pulso de corriente directamente, para ello,
se conecta un integrador a los terminales. Por ejemplo, la configuración de la
Figura 2.10, da una repuesta integrada para frecuencias mayores a 1/RcC, ver
Ecuación (2.14), con una sensibilidad, Gb determinada por la Ecuación (2.15).
La variación de estos parámetros eléctricos y también de la configuración hace
que se puedan medir corrientes de diferente rango, desde miliamperios a kilo-
amperios, con una misma bobina de Rogowski, lo que la convierte en un sistema
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El diseño de este integrador es una de las tareas principales en la construcción
de la bobina y se hace difícil a medida que los pulsos de corriente son más
rápidos, en especial, cuando se trabaja con componentes activos [3], [34]. Por
este motivo, los circuitos pasivos son considerados una buena alternativa para
altas frecuencias, siendo el ejemplo más simple, un circuito RC. Otra posibilidad
para una salida proporcional a altas frecuencias es la autointegración, que se
hace mediante el ajuste de los parámetros resistivos e inductivos de la bobina
como se vio en la Sección 2.2.3.
2.3.2. Modelos de la bobina
Existen dos modelos para estudiar la respuesta de la bobina, uno basado en
parámetros concentrados y otro en parámetros distribuidos, donde su aplicación
depende del rango de frecuencia a trabajar y de las dimensiones de la bobina.
2.3.3. Modelo con parámetros concentrados
El modelo con parámetros concentrados es válido cuando las dimensiones de
la bobina son muy pequeñas comparadas con la longitud de onda de la frecuencia
máxima a medir [36]. El circuito equivalente más común se muestra en la Figura
2.11 [3]. Donde Rb es la resistencia del hilo de la bobina, Lb la inductancia propia
de la bobina y Cb la capacidad entre las vueltas de la bobina. Para simplificar
aún más el modelo se puede despreciar el parámetro resistivo [33], entonces,
la respuesta de este circuito abierto se define por la función de transferencia







Como se puede ver, la inductancia y la capacidad propia de la bobina pro-
ducen una autoresonancia que afecta el comportamiento a altas frecuencias y
puede cambiar la respuesta de la bobina, dependiendo de la impedancia de
entrada del integrador, ver Figura 2.12.










Figura 2.11: Circuito equivalente de la bobina de Rogowski con parámetros
concentrados.
Figura 2.12: Efecto de la autoresonacia en la bobina de Rogowski [3].
2.3.4. Modelo con parámetros distribuidos
La bobina de Rogowski se empieza a comportar como una línea de trans-
misión a medida que se sube en frecuencia, lo que requiere un modelo de pará-
metros distribuidos [37]. El primer modelo planteado de este tipo fue descrito
por Cooper en 1963 [38], quién considera el efecto de una vuelta de retorno
ubicada en la longitud media del núcleo para contrarrestar el efecto de campos
magnéticos externos indeseables. El circuito propuesto se presenta en la Figura
2.13 donde los parámetros Rb, Lb, Cb, Rr se dan por unidad de longitud. La
rama superior corresponde a la bobina propiamente, siendo v la tensión induci-
da. La rama inferior representa el hilo de retorno de la bobina, donde Rr es su
resistencia y v, la tensión inducida por los campos magnéticos perpendiculares
al lazo de la bobina. Ambas ramas se encuentran unidas por la capacidad Cb.














Figura 2.13: Circuito equivalente de la bobina de Rogowski con parámetros
distribuidos.
En este caso, para observar el comportamiento de la bobina es necesario
resolver un sistema de ecuaciones diferenciales que se obtiene aplicando la teoría






−Rb · i1(x, t) + v(x, t) + v,(x, t) (2.17)
∂V2(x, t)
∂x
= −Rr · i2(x, t) + v,(x, t) (2.18)
∂i1(x, t)
∂x
= −Cb∂V1(x, t)− V2(x, t)
∂t
(2.19)
di1 − di2 = 0 (2.20)
2.4. Lazos inductivos
Se puede afirmar que los lazos inductivos se derivan de la configuración de
una bobina de Rogowski, ya que consisten en sensores de una sola vuelta o espi-
ra, cuadrada o circular, que entregan una salida proporcional a la derivada en el
tiempo de la corriente que circula en un conductor adyacente. Sin embargo, se
diferencian en que tienen una sensibilidad menor y un modelo eléctrico sin pará-
metro capacitivo que los hace libres de resonancia u oscilaciones. Esta sencillez
del sensor llevó a que se eligiera como configuración básica de los prototipos
que se presentan en esta tesis y que se conforma de una espira conductora rec-
tangular. La elección de la forma rectangular permite un mayor flujo magnético
eslabonado y un cálculo sencillo de la inductancia mutua [13].
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Entre los trabajos que usan sensores inductivos para la detección de pul-
sos, se encuentra el de Douglas Smith [13], en el que aparecen lazos inductivos
(pick−up loop) que se utilizan para detectar interferencias electromagnéticas en
circuitos electrónicos. Asimismo, en el área de las descargas parciales, está el
trabajo realizado por A. Pemen [39], [40], que implementa varios sensores in-
ductivos para medir este fenómeno en el estator de los generadores tipo turbina,
entre los que están bobinas de Rogowski, lazos inductivos y otros sensores in-
ductivos toroidales. La diferencia de la tesis doctoral con estos trabajos es que,
además de utilizar los lazos inductivos para detectar un fenómeno, tiene como
finalidad, caracterizar completamente su respuesta y acondicionarla para que
den una salida proporcional a la corriente y así lograr prototipos de medida con
requerimientos comerciales.
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Capítulo 3
Descargas Parciales
3.1. El aislamiento eléctrico y las descargas
parciales
Cualquier actividad, trabajo o labor depende del suministro de energía eléc-
trica. Un corte de suministro de corta duración puede tener un coste económico
importante y una percepción negativa del sector eléctrico en su conjunto. Por
ello, se debe garantizar que el estado de funcionamiento de los activos de la red
es el correcto para asegurar un suministro continuo y de calidad. Sin embargo,
debido a las constantes maniobras, a los picos de demanda y a causas atmosféri-
cas estos equipos se pueden ver sometidos a sobretensiones, que acaban dañando
los sistemas de aislamiento.
Tradicionalmente, estos sistemas pueden ser sólidos como la mica, vidrio,
poliestireno, resina, grafito, resina y papel entre otros; líquidos, como el aceite
y recientemente, gaseosos como el hexafluoruro de azufre, (SF6), cuyo uso ha
contribuido a la construcción de subestaciones con menor tamaño y de líneas
en espacios reducidos [41].
Todos estos aislamientos tienen una alta rigidez dieléctrica, que les permite
soportar altos niveles de tensión mientras mantienen, sostienen y separan los
conductores y zonas activas de las máquinas eléctricas. Sin embargo, esta pro-
piedad dieléctrica puede disminuir con el tiempo dependiendo de los esfuerzos
térmicos, mecánicos y factores ambientales o químicos a los que se ha sometido
el aislante, lo que acelera el envejecimiento y propicia un fallo posterior [42].
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Entre los fenómenos que producen esta degradación están las Descargas Parcia-
les (DP), cuya actividad es considerada como un síntoma relevante del estado
de envejecimiento del aislante en numerosos estudios desde 1930 [8], [39].
Físicamente, las DP son fenómenos de ionización gaseosa transitoria pro-
ducidos por el exceso de campo eléctrico aplicado en vacuolas de aire o gas
presentes en un sistema de aislamiento, ya sea en el interior de dieléctricos sóli-
dos, en interfases dentro de dieléctricos sólidos o líquidos, o en burbujas dentro
de aislantes líquidos. Inicialmente, las DP no afectan a la totalidad del aislan-
te, sin embargo, su persistencia produce un gradual deterioro del mismo hasta
provocar el fallo del componente o equipo eléctrico.
A lo largo del tiempo, este fenómeno se desarrolla a través de tres estados
consecutivos. En el primero, estado Streamer, las DP son de gran amplitud,
creando corrientes de 10 y 100 mA y muy rápidas, alrededor de nanosegundos.
Después de varios minutos, aparece un proceso más lento, estado Townsend,
donde la amplitud del pulso disminuye y se comienzan apreciar ciertos indicios
de deterioro y oxidación. Finalmente y después de unos días de actividad per-
manente, la magnitud de la DP sigue decreciendo, hasta el orden de los 200
µA y la repetición aumenta a decenas de descargas por microsegundo, estado
Pitting, donde el dieléctrico sufre una fuerte corrosión y está muy cerca del
fallo [8], [43].
Este proceso degenerativo no es constante y es poco predecible en el tiempo,
sin embargo tiene efectos que pueden ser observables y permiten la detección y
la evaluación del aislamiento [44]:
Transferencia de carga eléctrica mediante métodos de detección eléctrica.
Fuerte aumento local de la temperatura en el lugar donde se produce la
descarga (detectores de temperatura resistivos e infrarrojos).
Pérdidas dieléctricas (medida de tgδ y capacidad).
Radiación visible y ultravioleta (métodos de detección óptica).
Emisión de radiación electromagnética en todo el espectro de frecuencias
(métodos de detección basados en el empleo de antenas).




Figura 3.1: Campos eléctricos en un aislante con una vacuola interna.
Vibraciones provocadas por las ondas de presión que se desplazan dentro
del aislamiento (métodos de detección acústica).
Generación de gases como el ozono, hidrógeno (métodos de detección por
análisis de gases).
3.2. Proceso de la descarga
3.2.1. Origen y Evolución
Cualquier aislante sometido a una tensión tiene un campo eléctrico, Ea, que
se distribuirá uniformemente si el material es perfecto y homogéneo. En el caso
de un aislante con imperfecciones, el campo aumentará dentro de los defectos o
vacuolas, debido a los condiciones perpendiculares de frontera, según la Ecuación
(3.1) y la Figura 3.1 [45]. De acuerdo a la Ecuación (3.2), el campo dentro de la
vacuola, Ec, será tanto mayor a Ea cuanto mayor sea la permitividad relativa
del aislante r, usualmente superior a 3. Esto hace que aparezca un fuerte estrés
eléctrico en el diminuto volumen de la vacuola, rompiendo la rigidez del gas y
produciendo una avalancha de electrones y la consecuente DP.






Figura 3.2: Patrón de descargas parciales [4].
Ec = rEa (3.2)
Esta avalancha de electrones se produce cuando la diferencia de potencial
dentro del defecto supera un valor llamado tensión de ignición, vi y desaparece
cuando disminuye por debajo de un valor llamado tensión de extinción, ve. Una
vez se ha extinguido la descarga, la tensión en la vacuola, vc, empieza nueva-
mente a subir mientras la tensión de alimentación aplicada al sistema aislante
sigue aumentando. El proceso se repite mientras haya suficiente pendiente en la
onda de tensión para superar los niveles de ignición. En los ciclos negativos de
tensión el mecanismo es análogo originando pulsos de diferente polaridad, ver
Figura 3.2 [4].
La duración de la creación y extinción de la DP puede variar entre decenas
de nanosegundos y microsegundos, dependiendo del valor de la tensión de ig-
nición, el retardo en la aparición del electrón libre, las dimensiones, contenido,
temperatura y presión de la cavidad, así como de las condiciones y característi-
cas del aislamiento, lo que hace que el fenómeno tenga un carácter estocástico
[46].
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3.2.2. Patrón de las DP en tensión alterna
La actividad de DP sigue un patrón ya que tiene una recurrencia en las
zonas de mayor pendiente de la onda de tensión y esporádicamente en torno a
los máximos o mínimos cuando el retardo en la aparición del primer electrón
libre es más largo [47]. En la Figura 3.2 se muestra el patrón para la señal de red
de 50/60 Hz, que también suele ser representado utilizando una elipse, donde
la parte superior de la elipse corresponde al semiciclo positivo y la inferior al
negativo, siendo el cruce por cero los extremos del semieje mayor, como se ve
en la Figura 3.3 [48].
El número y amplitud de las descargas detectadas en cada semiciclo pueden
ser diferentes para cada tipo de fuente o defecto del aislante, lo que permite
identificar fenómenos individuales en el aislamiento. Por ello, la detección de






Figura 3.3: Patrón de descargas parciales en una elipse.
3.3. Tipos de descargas parciales según su origen
Existen tres tipos de descargas parciales de acuerdo a su origen: internas,
superficiales y de corona [4]. La DP de tipo interno ocurre por dentro de má-
quinas por defectos en materiales como el polietileno, la resina, el papel o la
mica; las descargas superficiales ocurren en pasatapas, terminales de cables o
en la superficie de los devanados de los generadores y las de corona ocurren en
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Figura 3.4: Los tres tipos de descargas parciales, internas, superficiales y de
corona [5].
los bordes afilados de las máquinas, los tornillos o pernos de los cables [49]. En
la Figura 3.4 se representan esquemas de los tres tipos de descargas.
3.3.1. Descargas internas
Las descargas internas ocurren en oquedades de baja rigidez dieléctrica lo-
calizadas en sólidos o en burbujas en los aislantes líquidos. Pueden encontrarse
completamente dentro del aislante o en la frontera cercana a alguno de los
electrodos. Su origen es debido al fuerte campo eléctrico creado dentro de los
defectos [49], [50].
Este estrés eléctrico puede variar de acuerdo a factores como, el tamaño
y forma de la oquedad en el dieléctrico, por ejemplo es mayor en un cavidad
esférica que elíptica; la presión del gas en la cavidad, ya que la tensión de
ignición está en función de dicha variable de acuerdo a la ley experimental de
Paschen; y la ubicación de la vacuola en el dieléctrico, ya que se ha encontrado
que cavidades relativamente grandes cerca de la cubierta del cable propician
más rápido el fallo que cavidades pequeñas cerca del conductor [51].
Un caso especial de este tipo de descargas son las arborescencias, que con-
sisten en una estructura ramificada de canales de aire que se producen como
consecuencia de una constante actividad de DP y que pueden prolongarse con
el tiempo hasta los electrodos, produciendo la perforación del dieléctrico.
En cuanto a la repetición de las DP, las descargas internas presentan im-
pulsos concentrados en regiones donde la tensión aplicada al objeto de ensayo
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tiene mayor pendiente. Es decir, en los pasos por cero de la señal de tensión [4].
En general, la presencia de descargas internas es la más crítica, debido a
que la actividad se concentra en puntos más pequeños y débiles del material,
mientras que en las otras se distribuye en zonas más amplias. Por esta razón,
la mayoría de estudios de deterioro se enfocan en los aislamientos internos de
cables, máquinas y transformadores [50].
3.3.2. Descargas superficiales
En las interfases de dos medios dieléctricos, casi siempre aislante−aire, pue-
den aparecer componentes tangenciales de campo eléctrico de gran intensidad
que originan descargas superficiales que se extienden más allá de su lugar de
origen. La contaminación o humedad en la superficie aislante pueden acelerar
la aparición del fenómeno
Estudios en sistemas aislantes de hexafluoruro de azufre demuestran que la
rugosidad de la superficie dieléctrica puede reducir moderadamente la tensión
ignición, sin embargo, las impurezas depositadas pueden producir una dismi-
nución drástica de hasta el 50% de dicha tensión, confirmando que hasta una
huella dactilar humana puede tener un efecto crítico en el SF6 [4].
La recurrencia de las descargas superficiales es similar a la de las internas,
diferenciándose en que el patrón es más asimétrico, ya que puede existir una
mayor concentración de descargas de gran amplitud en el semiciclo negativo.
Además, presentan mayor dispersión y se encuentran más alejadas del cruce
por cero.
3.3.3. Descargas corona
Las descargas tipo corona ocurren en zonas afiladas dentro de gases o dieléc-
tricos líquidos sometidas a un fuerte campo eléctrico [49]. Son independientes de
la distancia entre los electrodos, ya que a un mismo valor de tensión aplicada,
un punto afilado a algunos centímetros de tierra causa una descarga similar que
un borde afilado de una barra de alta tensión a varios metros sobre el plano de
tierra.
Este tipo de descargas tienen un patrón muy característico debido a que
la tensión de ignición es diferente para cada semiciclo de la señal de tensión,
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siendo menor en el negativo, por lo tanto aparecen principalmente alrededor
de los 270◦, [52]. No obstante, si las tensiones son muy altas, pueden aparecer
pulsos esporádicos en el semiciclo positivo [4].
3.4. Detección eléctrica y medida de DP
Para detectar la actividad de DP en los aislamientos y registrar los patro-
nes que permitan determinar el tipo de fuente se requiere un circuito donde se
establezca un camino de baja impedancia para el pulso y se ubiquen los trans-
ductores o el sistema de medida a usar. De acuerdo a la normativa existen dos
configuraciones básicas para asegurar la reproducibilidad y medida de DP, que
difieren en la disposición de la impedancia de medida (o de un transductor en
general) con respecto el objeto de prueba. En la Figura 3.5 se representa el
circuito directo donde la impedancia de medida está en serie con el objeto de
prueba y en la Figura 3.6, el indirecto donde dicha impedancia está en serie
con un condensador de acoplamiento [6], [53]. Los principales elementos que
componen las configuraciones son:
• Una fuente de alta tensión, preferiblemente libre de interferencias.
• Una impedancia filtro Zn, que reduce las perturbaciones generadas en la
fuente y asimismo impide que los pulsos de DP pasen a ésta.
• El objeto de prueba o espécimen, cuyo comportamiento se aproxima a una
capacidad Ca.
• Un condensador de acoplamiento Ck, que facilita el paso de los pulsos de
corriente de alta frecuencia.
• Una impedancia de medida Zm (cuadripolo), a través de la que va fluir el
pulso de la DP.
• Un instrumento de medida de DP.
Una fuente de alimentación de alta tensión se conecta al objeto de prueba
y se aumenta gradualmente la tensión hasta que se producen descargas en el
objeto. La corriente desplazada por la descarga circula hacia la rama capacitiva
que ofrece un camino de baja impedancia para señales de alta frecuencia, dado
que la rama opuesta tiene una impedancia inductiva Zn que bloquea su paso
[6].










Figura 3.6: Circuito indirecto normalizado para la medida de DP.
Cada una de las configuraciones entrega diferente polaridad de los pulsos
generados por las DP. En la configuración directa, los pulsos tienen la misma
polaridad que la onda de tensión aplicada, mientras que en la indirecta, presen-
tan una polaridad contraria.
La normativa permite el uso de los dos circuitos indistintamente, sin embar-
go, en el circuito directo la impedancia de medida está en serie con el objeto
de prueba por lo que en el caso de un fallo en el aislante, queda expuesta a la
tensión aplicada y pone en riesgo a los equipos de medida y el personal. Por
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ello, el circuito más utilizado y recomendable para garantizar la seguridad es el
indirecto [44].
3.4.1. Medida convencional de DP según IEC 60270
La IEC 60270 es la normativa que plantea los circuitos de detección y explica
la medida basada en la integración del pulso de corriente como una magnitud
representativa y fiable del fenómeno [6]. El valor dado por dicha integral se de-
nomina carga aparente y se define como aquella carga que inyectada instantá-
neamente en bornes del objeto de prueba, da la misma lectura en el instrumento
de medida que el pulso de corriente de la DP por sí mismo [54].
La integración del pulso de corriente se puede realizar tanto en el dominio de
la frecuencia como en el dominio del tiempo. En el dominio de la frecuencia, se
basa en la hipótesis de que el espectro de los pulsos de DP es aproximadamente
constante, debido a que su duración es muy pequeña y se puede aproximar a la
respuesta en frecuencia de un pulso de Dirac. Para ello, se aplica un filtro pasa-
banda al espectro de las DP utilizando dispositivos de banda estrecha (entre
20 kHz y 30 kHz) o de banda ancha selectiva (entre 100 kHz y 500 kHz). En
el dominio del tiempo la integración se realiza con equipos con ancho de banda
por encima de 1 MHz y es una aplicación restringida a fines científicos [44], [55].
Proceso de Calibración.
Debido a que la forma del pulso puede cambiar de un circuito de medida a
otro, dependiendo de los conductores, condensadores y demás elementos usados,
la medida convencional contempla la necesidad de relacionar el valor de tensión
obtenido con la carga aparente producida por la DP mediante un proceso de
calibración. Este proceso se basa en una simulación de transferencia de carga
interna entre la fuente de DP y los terminales del equipo bajo prueba por medio
de un calibrador externo, como se puede ver en la Figura 3.7.
El calibrador de DP representado en la figura como Pc, es un generador de
pulsos conectado en serie con un condensador Co. Se pone en paralelo con la
muestra de dieléctrico y con el divisor capacitivo formado por el condensador
de acoplamiento Ck y la impedancia de medida Zm. El condensador Co hace
las veces de la capacidad Cb del dieléctrico y el generador de pulsos emula el
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Figura 3.7: Circuito para el proceso de calibración según IEC 60270 [6].
comportamiento de la descarga parcial Sg [6]. La ventaja del calibrador es que la
carga suministrada qo es conocida, de modo que se puede establecer una relación
de proporcionalidad entre qo y la carga desplazada por una DP real, como se





Donde Ai es la lectura de una DP real y Ao es la lectura con el calibrador
para una carga qo.
3.4.2. Medida no convencional según IEC 62478
La IEC 62478 recoge todas las técnicas o sensores no contemplados en la
convencional. Se basa en que el análisis de la forma del pulso de una DP en el
dominio del tiempo ofrece más información sobre el fenómeno porque permite
el reconocimiento de sus diferentes fuentes [56] y la identificación del estado de
la actividad de la DP (Streamer, Townsend, o Pitting) para relacionarlo con el
deterioro del aislante [46]. Para obtener este tipo de información se requieren
sistemas de detección de alta frecuencia, debido a que el ancho de banda de las
DP puede variar entre 100 kHz y 1 GHz [46], [55], [57], [58], [59].
Los métodos no convencionales comprenden tres rangos de medida de fre-
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cuencia: alta frecuencia (HF, High Frequency), muy alta frecuencia (VHF Very
High Frequency) y ultra alta frecuencia (UHF, Ultra High Frequency). Los dos
primeros rangos se encuentran en el intervalo entre 3 MHz y 300 MHz y el
último entre 300 MHz y 3 GHz [7], [60], [61]. La aplicabilidad de cada rango
depende del componente del sistema eléctrico, para cables y máquinas rotativas
se usa HF y VHF y para transformadores o GIS, UHF.
En general, los métodos no convencionales no siguen estrictamente ningún
circuito normalizado para el sistema de medida, sino que comprenden diferentes
tipos de sensores que se utilizan, en la mayoría de los casos, con el equipo
trabajando en sus condiciones normales de funcionamiento y comportamiento
[7], [56].
Sensores capacitivos
La mayor parte de los sensores capacitivos utilizados en la detección de
DP se aplican para el diagnóstico del aislamiento de cables de potencia. Se
componen de una lámina conductora, que, junto al aislante bajo prueba y el
conductor, forman una capacidad. Esta capacidad capta las señales de alta
frecuencia generadas en el aislamiento, transmitiéndolas al sistema de medida
[39], [49], [62]. Este tipo de sensores se encuentran en el rango de decenas de los
MHz. En la Figura 3.8 se puede ver un ejemplo de un sensor de este tipo.
Figura 3.8: Sensor Capacitivo.
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Sensores inductivos
Un sensor inductivo es sensible a la componente del campo magnético y
trabaja según el principio de inducción electromagnética como se vio en el Ca-
pítulo 2. Ejemplos representativos de estos sensores son la bobina de Rogowski,
el HFCT y en menor medida los lazos inductivos.
Sensores de UHF
Se basan en la medición a distancia de la onda electromagnética creada por
la DP y propagada por dentro del aislamiento. Su mayor aplicación se encuentra
en los transformadores y en los equipos GIS y su ubicación puede ser dentro
o en la carcasa del dispositivo eléctrico, como se muestra en la Figura 3.9 [7],
[63]. Su sistema de medida básico consiste en un analizador de espectros y un
sistema de registro y procesamiento de señal.
Otros sensores
Con resolución temporal pueden existir otros sensores como por ejemplo los
direccionales que junto a sensores capacitivos e inductivos permiten la locali-
zación de la descarga [64]. También existen sensores de campo magnético axial
[49]; o conjunto de sensores activos de campo cercano [65].














Figura 3.10: Esquema general para el análisis completo de las DP.
3.5. Extracción de características y clasificación
de las DP
La detección de los pulsos sólo es el primer paso para el análisis de la acti-
vidad de DP, ya que para identificar las fuentes de la DP y los posibles defectos
en el aislamiento se requiere extraer rasgos de los pulsos, clasificarlos según los
patrones y clases existentes y evaluar finalmente el estado del aislamiento. En
la Figura 3.10 se muestra el proceso completo de un análisis de DP [66]. Aun-
que, el enfoque de esta tesis es presentar un sensor inductivo para la detección
de DP, se hará una breve explicación de las diversas técnicas de extracción de
características y clasificación para las DP.
3.5.1. Extracción de las características de las DP
La extracción de los rasgos característicos de los pulsos medidos se puede
realizar tanto en dominio de tiempo como en el de la frecuencia.
La forma del pulso se caracteriza por su amplitud, tiempo de subida, tr,
tiempo de bajada, td, ancho del pulso, tw, como se ve en la Figura 3.11. Estos
pueden venir determinados por el mecanismo de la actividad de DP presente en
el aislamiento bajo estudio [67], [68].
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Figura 3.11: Parámetros de la forma de pulso de una DP [8].
Además, si en el dominio del tiempo, se registra el patrón de la actividad de
DP de acuerdo al ciclo de red, se pueden extraer datos como la tasa de repetición
de los pulsos por ciclo, semiciclo o por fase y la magnitud de la carga aparente,
que permiten realizar un análisis estadístico. Este proceso se aplica en equipos
de diagnóstico de DP como el PDBase de la empresa TechImp o el PD−Smart
de Doble−Lemke.
El análisis consiste en crear tres distribuciones en función del ángulo de fase
de la señal de tensión aplicada:
• Hqmax(ϕ) muestra el valor máximo del pulso en pC producido en cada
ángulo de fase, ϕ.
• Hqn(ϕ) muestra el valor medio de la magnitud de los pulsos producidos
en cada ángulo de fase, ϕ.
• Hn(ϕ) muestra el número de descargas por cada ángulo de fase, ϕ.
Después, para cada una de las distribuciones se calculan varios momentos
estadísticos, como son el valor medio, la varianza, el sesgo (skewness), Sk, y
la kurtosis, Ku. Los dos últimos son evaluados con respecto a una distribución
normal de referencia. Sk determina la asimetría o grado de inclinación de los
datos, si es igual a cero la distribución es simétrica, si Sk > 0 es asimétrica
hacia la izquierda y si Sk < 0 es asimétrica hacia la derecha. La kurtosis indica
el grado de concentración, si es igual a cero indica que la distribución es similar
a una distribución normal, si Ku > 0 es más abrupta y Ku < 0 es más llana
[66].
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Esto se complementa con la extracción de los parámetros, α y β, de la distri-
bución acumulativa de Weibull, ver Ecuación (3.4), ya que se ajusta muy bien
al histograma de las amplitudes de las DP. El parámetro Weibull de escala, α,
es igual a la magnitud de descarga que han alcanzado el 63.2% de los pulsos,
α ≥ 0 y β es el parámetro Weibull de forma e indica la variabilidad de las mag-
nitudes de DP, β ≥ 0. Estos parámetros se determinan por medio de regresión
con mínimos cuadrados o por máxima verosimilitud [69], [70]. Finalmente, la
reunión de estos y otros parámetros estadísticos crea el vector de características
de cada clase y tipo de DP.







Por otra parte, en el dominio de la frecuencia, se pueden usar las transfor-
mada de Fourier y la de Wavelet para extraer rasgos como el ancho de banda y
el contenido de energía. Adicionalmente, con la transformada Wavelet se puede
descomponer el pulso por medio de ondículas, siendo muy útil cuando la relación
señal−ruido de las señales es muy pobre y dificulta la extracción de información
[71]. Cabe resaltar una técnica de procesamiento de señales de DP planteada
en el trabajo realizado por Contin et. al. [72], que consiste en calcular un valor
equivalente en el tiempo y uno en la frecuencia para cada señal usando la trans-
formada rápida de Fourier, para posteriormente representar dichos valores como
un punto en un plano cartesiano tiempo−frecuencia. Esta representación per-
mite crear grupos a partir de puntos en regiones comunes y extraer indicadores
estadísticos que permiten una clasificación por medio de la lógica difusa.
3.5.2. Clasificación de las características de las DP
Después de la extracción de características se procede a clasificarlas apli-
cando técnicas como los algoritmos de funciones distancia, las redes neuronales
artificiales o la lógica difusa. Este proceso casi siempre requiere un conocimiento
del fenómeno y de la asistencia de un experto.
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Algoritmos de funciones distancia
Los algoritmos de distancia trabajan con bases de datos o vectores de carac-
terísticas de referencia creados a partir de algoritmos de agrupación (cluster)
[73]. La clasificación se hace representando los datos extraídos de los pulsos por
medio de puntos en un espacio euclídeo y calculando la distancia que determi-
na la cercanía a los puntos de referencia de los vectores de características. Los
principales algoritmos de este tipo usados en el reconocimiento de DP son los
algoritmos de distancia mínima (minimum distance) [74], de vecindad cercana
(nearest neighbor) [75], y de resultado porcentual (percent score) [76]. No obs-
tante, existen muy pocos algoritmos de este tipo que son capaces de cumplir
con los requerimientos para evaluar las DP y en algunos casos tiene que ser
complementados por otras técnicas como las redes neuronales [74], [77].
Redes neuronales artificiales
Las redes neuronales artificiales empezaron a utilizarse en el estudio de DP
a finales del siglo XX. El aprendizaje se logra a partir de fuentes y defectos co-
nocidos, obteniendo resultados aceptables en muchas aplicaciones. Por ejemplo,
existen trabajos que consisten en entrenar redes neuronales con cavidades ci-
líndricas artificiales de diferentes tamaños rodeadas de aislante y limitadas por
electrodos, para que posteriormente puedan reconocer defectos naturales simila-
res [78]. También a partir del patrón del ciclo de red, se aplican redes neuronales
para distinguir entre los tres tipos básicos de descargas, interna, superficial, y
corona [79]. Entre las estructuras neuronales usadas en el reconocimiento de
DP se encuentran, red neuronal de propagación inversa (back propagation neu-
ral net) [80], mapa Kohonen auto-organizable (Kohonen self-organizing feature
map) [81], red neuronal de aprendizaje vectorial (learning vector quantization
network) [75], red neuronal de contrapropagacion (counterpropagation neural
net) [77], red neuronal modular (modular neural net) [79] y red neuronal de
cascada (cascaded neural net) [78].
Lógica Difusa
La lógica difusa se basa en la observación y en la asignación de valores no
precisos a cada característica. Se construye con reglas heurísticas de la forma si
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(antecedente) entonces (consecuente) como por ejemplo si la carga aparente
es grande y el tiempo de subida es pequeño entonces el tamaño de la vacuola es
mediano. Estas reglas se agrupan en conjuntos que definen cada clase o patrón
de DP. La clasificación se hace de acuerdo al grado de pertenencia de una
medida específica a un conjunto, estimándolo por medio de la probabilidad y
las operaciones normales de conjuntos, unión, intersección, negación. Para este
tipo de clasificación se requiere un alto conocimiento del fenómeno y mucha
experiencia. Algunas aplicaciones de la lógica difusa en DP se pueden encontrar
en [68] y [72].
3.6. Dificultades en la interpretación y estudio
de las DP
Aunque la medición de las DP es muy importante para el mantenimiento
preventivo de los equipos, existen ciertas circunstancias que dificultan su estudio
[44]:
La imposibilidad material de acceder directamente al sitio de la DP puede
subestimar la real magnitud de la actividad.
La función de transferencia entre el valor real y el valor medido está en
función de muchos factores como la naturaleza del material, las caracte-
rísticas del sistema de medida, de la configuración y elementos del circuito
de medida, así como de la geometría, localización y tipo de defecto.
Las señales que se miden desde el exterior son muy sensibles al ruido
e interferencias, lo que provoca errores en la medida y limitación en la
resolución.
El carácter estocástico del fenómeno de descarga y su evolución en el
tiempo condicionan la repetibilidad de las condiciones de ensayo.
La identificación y localización de los defectos requieren de expertos en el
campo, ya que la naturaleza cambiante del fenómeno puede producir una
interpretación parcial o completamente errada de los patrones.
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Los procesos largos de deterioro de las DP no pueden ser detectados en los
ensayos de corta duración, obstaculizando el mantenimiento preventivo.
Dificultad en relacionar los niveles de DP aceptables y su evolución en el
tiempo con situaciones de riesgo real producidas por fallo inesperado del
sistema por la degradación del material.
Algunas de estas dificultades pueden carecer de relevancia en el sentido de la
instrumentación o pueden ser subsanables con técnicas correctoras. Sin embargo,
otras pueden crear serias dudas sobre la correcta utilización e interpretación de




Diseño del sensor de acoplamiento
inductivo
Para la medida con resolución temporal de un pulso de alta frecuencia, en
particular de una DP, se requieren sensores con una amplia banda de frecuencias.
Estos transductores pueden ser transformadores de corriente de alta frecuencia,
resistencias de alta frecuencia y bobinas de Rogowski en el caso de que las DP
sean lo suficientemente grandes. En este trabajo, se explica el modelado y la
implementación de un sensor constituido por una espira conductora rectangular
que capta pulsos de alta frecuencia, y que presenta un comportamiento sencillo
y eficaz para la medida de pulsos de DP [82], [83].
4.1. Principio de funcionamiento del sensor
En las Figuras 4.1 y 4.2, se observa una fotografía y el esquema del prototipo
implementado, respectivamente. El diseño se compone de un conductor principal
por donde circula el pulso de corriente desplazado por la DP y una espira
rectangular que constituye el transductor inductivo.
El funcionamiento del sensor está basado en las leyes de Ampère y Faraday.
Una corriente variable en el tiempo, en este caso desplazada por la DP, produce
un campo magnético que al atravesar la espira, induce una fuerza electromotriz
en sus extremos. Esta tensión es proporcional a la derivada de la intensidad
según se muestra en la Ecuación (4.1) [84].
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Figura 4.1: Fotografía del prototipo del sensor inductivo.
l1
l2a
Figura 4.2: Esquema del sensor inductivo.
e = M · di
dt
(4.1)
Siendo e, la tensión en los terminales de la espira a circuito abierto, M ,
la inductancia mutua entre el sensor y el conductor principal e i, la corriente
desplazada por la DP. A partir de (4.1) se puede vislumbrar que la capacidad
del sensor de proporcionar una señal medible, está directamente relacionada con
la inductancia mutua. De esta manera, cuanto mayor sea M y más rápida la
variación del pulso en el tiempo, mayor será la amplitud de la señal captada
por el sensor.
4.1.1. Cálculo teórico de la inductancia mutua
La inductancia mutua se determina por la relación del flujo magnético que
enlaza la espira y la corriente que circula por el conductor principal y produce
dicho flujo. Para este cálculo se establece un sistema de coordenadas cilíndricas
indicado en la Figura 4.3, donde la coordenada φ es constante e igual a 90◦.
Siendo l1 y l2 las longitudes del rectángulo que constituyen la espira, h el ancho






Figura 4.3: Sistema de coordenadas cilíndricas.
del conductor del sensor y a, la distancia entre la espira y el conductor primario
por donde circula la corriente debida a la DP. Es necesario anotar que dicha
distancia se mide desde el centro de cada conductor.
Se asume una corriente variable en el tiempo con magnitud I circulando en el
sentido positivo del eje z por el conductor principal, que produce una densidad
de flujo magnético especificada por medio de la Ecuación (4.2) y consecuente-
mente un flujo magnético definido por la Ecuación (4.3). Siendo el diferencial








B · dS (4.3)
Sustituyendo el diferencial junto con (4.2) en la Ecuación (4.3) y establecien-
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DIMENSIONES DEL SENSOR [mm]
l1 l2 h d a
120 9 0,38 0,050 1,016
Tabla. 4.1: Parámetros geométricos del sensor.









aφ · dρdzaφ = µ0I
2pi
(l1 − h) ln l2 + a− h
a
(4.4)
La inductancia mutua se presenta como el cociente entre el flujo magnético





(l1 − h) ln l2 + a− h
a
(4.5)
Se encuentra que la inductancia mutua depende tanto de la geometría de la
espira, como de su separación a del conductor.
El perímetro total tiene una restricción para que la espira pueda ser es-
tudiada y modelada mediante parámetros concentrados y para que la tensión
inducida no tenga reflexiones. Esta limitación establece que la longitud total
del circuito debe ser como máximo 10 veces la longitud de onda de la señal a
medir, [36], [85]. A partir de la experiencia en laboratorio y de acuerdo a otros
autores [57], [59], se determina que la máxima frecuencia medible sería 50 MHz,
por lo tanto, la longitud total máxima del sensor esta definida por (4.6). Siendo
c la velocidad de la luz, fmax la frecuencia máxima y r la permitividad relativa






= 0,32 m (4.6)
Teniendo esto en cuenta y sin otras consideraciones que se verán en la Sec-
ción 4.1.4, el prototipo implementado se escoge con los parámetros geométricos
especificados en la Tabla 4.1 con d la profundidad de la pista del conductor del
sensor. Obteniéndose un valor teórico de M , igual a 53,8 nH, según la Ecuación
(4.5).




Figura 4.4: Visualización de la simulación magnetostática obtenida en FEMM
para el prototipo.
4.1.2. Cálculo de la inductancia mutua con elementos fi-
nitos
Se realiza una simulación en elementos finitos en dos dimensiones con el
software de libre distribución FEMM (Finite Element Method Magnetics). En el
programa se elije un tipo de problema planar donde la configuración geométrica
usada es la vista transversal de la Figura 4.3. Siendo la sección transversal
del conductor principal y las dos secciones del par de conductores largos de la
espira lo que conforman dicha configuración. Se establece una profundidad en
el modelo, que corresponde a la longitud media de los conductores de la espira,
igual a l1 − h.
En la Figura 4.4 se muestra la distribución del campo magnetostático ob-
tenida haciendo circular una corriente de 1 A por el conductor principal en
dirección hacia afuera de la página. Como se puede ver, para este tipo de pro-
blema, el programa establece un sistema de coordenadas cartesianas, siendo el
eje z positivo hacia afuera de la página. Por ello, se deja atrás el sistema de
coordenadas cilíndricas planteado en el cálculo del valor teórico y se continúa
con un enfoque cartesiano.
Con dicha distribución, se trata de obtener el flujo que enlaza la espira, para
posteriormente dividir entre la corriente y así determinar el valor deM . El flujo
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Figura 4.5: Representación de la región de la integral de volumen de B en
FEMM.
magnético se obtiene integrando la densidad de flujo magnético B sobre el área
de la espira, que en este caso correspondería a un plano XZ.
En este sentido, el programa no da el valor del flujo magnético sino que en-
trega la integral de volumen de B. Dicha integral puede ser expresada mediante
una integral de superficie en el área de la espira y una integral de longitud en
la dirección y, como se puede ver en la Ecuación (4.7).∫
V





B · dSdl (4.7)
Para poder obtener el flujo magnético de dicha expresión de una manera
proporcional, se debe considerar una región donde B se mantenga constante
en la integral de longitud. En la Figura 4.5 se indican dos regiones posibles de
integración, vol 1 y vol 2. Se observa que, en el primer caso, cuando la longitud
ly es muy pequeña, B no cambia a lo largo de y, mientras que en vol 2 sí existen
cambios, tanto en la dirección como en la magnitud de B.
Por lo tanto, el punto clave es elegir una longitud ly pequeña, de tal manera
que la integral de volumen de B dada por FEMM se pueda expresar proporcio-
nalmente al flujo magnético según indica la Ecuación (4.8) y, por consiguiente,
obtener M por medio de la Ecuación (4.9). En este caso, gracias a que la co-
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B · dV [pWbm] Φ [nWb] M [nH]
100 5,561 55,61 55,61
50 2,781 55,62 55,62
25 1,391 55,60 55,60
Tabla. 4.2: Valores obtenidos de la inductancia mutua con FEMM.
Figura 4.6: Datos de ejecución de FEMM.
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El cálculo deM se hace para tres diferentes valores de ly, 100 µm, 50 µm y 25
µm. Los datos obtenidos considerando el área media de la espira se encuentran
registrados en la Tabla 4.2. El valor promedio de M calculado es igual a 55,61
nH, que es muy cercano al obtenido teóricamente.
En la Figura 4.6 se indican los datos de ejecución del programa FEMM.








Figura 4.7: Montaje para la obtención del valor experimental de M .
4.1.3. Cálculo experimental de la inductancia mutua
La estimación experimental del valor deM se realiza con el montaje indicado
en la Figura 4.7. Un generador de funciones Tektronix AFG 3252 se conecta
al canal de un osciloscopio a través del conductor principal del prototipo. La
resistencia de entrada de 50 Ω del osciloscopio hace de carga para el generador.
Por otra parte, la salida de la espira rectangular se conecta a otro canal del
osciloscopio con una entrada de alta impedancia de 1 MΩ. El generador se
ajusta a una señal sinusoidal con amplitud de 2,5 V y se hace un barrido en
frecuencia entre 500 kHz y 1 MHz.
De acuerdo con la Ecuación (4.1), para el cálculo de la inductancia mutua se
requiere como señal de salida, la tensión inducida en el sensor y como señal de
entrada, la corriente que circula por el conductor primario. Según el montaje
diseñado, la tensión medida en los terminales del sensor, Vo, proporciona la
tensión inducida y la tensión en la resistencia de 50 Ω aplicando la ley de Ohm,
la corriente, I. Siendo la inductancia mutua la relación de dichas variables según
indica la Ecuación (4.10), con ω la frecuencia angular de la señal de entrada.
Vo = MωI (4.10)
Con los datos medidos se construye la gráfica mostrada en la Figura 4.8.
Siendo el eje de las abscisas, ωI, y el de ordenadas, Vo. Como se puede observar,
se realiza un ajuste de los puntos por mínimos cuadrados, obteniendo una recta
definida por medio de la Ecuación (4.11). Para el ajuste se considera que la
recta pasa por el origen, dado que si no existe corriente, la tensión inducida es
cero.
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Figura 4.8: Datos experimentales de la inductancia mutua M .
Método Teórico Método con FEMM Método Experimental
M [nH] 53,8 55,61 55,78
Tabla. 4.3: Valores obtenidos de la inductancia mutua.
Vo = 55,78× 10−9ωI (4.11)
Si se compara con (4.10), se extrae que M tiene un valor empírico igual a
55,78 nH.
En general, se puede observar que los tres análisis entregan valores similares,
siendo los más cercanos los obtenidos por elementos finitos y por el método ex-
perimental, ver Tabla 4.3. La pequeña diferencia que existe con respecto al valor
teórico se debe a que para el cálculo de dicho valor se considera un filamento
como conductor principal, en lugar de una pista con sección rectangular finita.
4.1.4. Estudio geométrico para maximizar M
El valor escogido paraM es 53,8 nH, que da una estimación de la capacidad
del sensor de proporcionar una señal medible y depende de las dimensiones del
prototipo. Con la expresión teórica de M se puede realizar un análisis sencillo
que permita maximizar este parámetro para mejorar la respuesta del sensor,
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Figura 4.9: Variación de M de acuerdo a l1 y l2.
poniendo especial enfásis en el aumento de las dimensiones físicas, l1 y l2 y en la
distancia al conductor primario. Si el parámetro a se deja fijo en 1,016 mm, en
la Figura 4.9 se puede ver el efecto de cada longitud, l1 y l2 en el valor deM . En
el caso de l1, el aumento es lineal y en el caso de l2, el aumento de M es mayor
para valores pequeños, como puede observarse en la parte superior izquierda de
la figura.
La Figura 4.10 muestra la vista en planta de la Figura 4.9 y la recta que
define la restricción en la longitud de l1 + l2 a un máximo de 12,5 cm, según la
longitud total escogida para la espira, 25 cm aproximadamente, según Ecuación
(4.6) y Tabla 4.1.
El punto marcado en la figura indica los valores de l1 y l2 que proporcionan
una M máxima. Matemáticamente, se pueden determinar dichos valores, consi-
derando la Ecuación teórica de M , (4.5), y la Ecuación (4.12) como restricción
general en longitud. Para simplificar el cálculo, se expresa l1 en función de l2,
y se sustituye en (4.5), obteniendo la Ecuación (4.13). Posteriormente, se de-
termina la derivada de M con respecto a l2 y se iguala a cero para obtener las
dimensiones que permiten encontrar el valor máximo de la inductancia mutua.
Después de un proceso de simplificación se obtiene la Ecuación (4.14).
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Figura 4.10: Vista en planta de la Variación de M de acuerdo a l1 y l2.
l1 [cm] l2 [cm] Mmax [nH]
9,7 2,8 64,52
Tabla. 4.4: Valores obtenidos para una M máxima con una longitud total de
la espira de 25 cm.
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= 0 (4.14)
Para la longitud máxima elegida, 25 cm, se encuentran los resultados presen-
tados en la Tabla 4.4, observando que los valores asignados de l1 y l2 coinciden
con el punto indicado en la Figura 4.10.
Se puede llegar al mismo resultado, si se parte de las derivadas parciales de
la inductancia mutua con respecto a cada una de las longitudes, ver Ecuaciones
(4.15) y (4.16), y se gráfican en la Figura 4.11. La curva del cambio de M con
respecto a l2 se hace para una l1 igual a 9,7 cm acorde a lo expuesto en la Tabla
54 Diseño del sensor de acoplamiento inductivo


































Figura 4.11: Variabilidad de M con respecto a l1 y l2.
4.4. Como se observa, el cambio con respecto a l1 es prácticamente constante,
mientras que con l2 hay un fuerte aumento para valores pequeños, que desciende
rápidamente y se estabiliza a partir del punto de intersección de las curvas. El
valor de l2 en el cruce, 2,8 cm, coincide con el valor obtenido paraM máxima. Se
puede concluir que dicha intersección proporcionará el valor de l2 para obtener















(l1 − h) 1
l2 + a− h (4.16)
4.2. Modelo eléctrico del sensor
Para establecer la viabilidad y la respuesta dinámica del sensor se requie-
re modelarlo y representarlo mediante parámetros eléctricos. El primer modelo
eléctrico planteado, Figura 4.12, se basa en el equivalente T de una línea bialám-
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Figura 4.13: Circuito Equivalente del sensor inductivo.
como se verá más adelante, en varias pruebas en el laboratorio no se aprecia el
efecto capacitivo, por lo que se plantea un modelo más sencillo con sólo la parte
resistiva e inductiva del modelo.
El equivalente eléctrico definitivo esta compuesto de una fuente de tensión,
que representa la tensión inducida, en serie con la inductancia propia y la resis-
tencia de la espira, como se indica en la Figura 4.13.
Para determinar los parámetros eléctricos del circuito equivalente se realizan
tres tipos de análisis: uno basado en la teoría electromagnética, un segundo con
elementos finitos y finalmente, uno experimental con un analizador de impedan-
cias con el fin de consolidar la validación del modelo.
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4.2.1. Análisis teórico de los parámetros eléctricos
El cálculo teórico de la inductancia está basado en una ecuación planteada
por Grover [86] y adaptada al modelo propuesto. Para el cálculo de la resistencia
se considera el efecto piel en la pista conductora.
Inductancia
La inductancia se deduce a partir de la expresión propuesta por Grover [86],
para la inductancia de un lazo rectangular con conductor cilíndrico (4.17) y se
adapta a un conductor de sección transversal rectangular, (4.18). Es necesario
anotar que para estas ecuaciones las dimensiones se especifican en centímetros
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(4.17)
El radio del conductor cilíndrico r se cambia por K(h + d), que representa
la dimensión equivalente para la sección transversal rectangular. Teniendo en
cuenta que lnK = −1,5 + ln g y después de reemplazar y factorizar se obtiene
la Ecuación (4.18). El valor para la cantidad ln g se toma entrando en las tablas
planteadas por Grover en su libro, con el índice dado por la relación d/h. Pa-
ra el caso del sensor propuesto, la relación es igual a 0,13157, correspondiendo
0,002096 para ln g. Reemplazando los valores en (4.18), se obtiene una induc-
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(4.18)
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f [MHz] 0,25 0,5 1 2,5 5 10 25 50
R [Ω] 0,234 0,234 0,235 0,237 0,245 0,274 0,415 0,625
Tabla. 4.5: Valores de resistencia de la espira.
Resistencia
A medida que aumenta la frecuencia, la corriente tiende a ubicarse en la
superficie del conductor disminuyendo su área efectiva. Este efecto pelicular
hace que la resistencia aumente apreciablemente a altas frecuencias [85]. El
parámetro representativo del efecto piel es la profundidad de penetración δ, que
se especifica en la Ecuación (4.19). En términos generales, para un conductor
de sección transversal rectangular, la expresión de la resistencia para cualquier
frecuencia es proporcionada por la parte real de la Ecuación (4.20), y que se






























1− e−2d/δ − 4e−d/δ cos(d/2δ) sin(d/2δ)
e−2d/δ − 2e−d/δ cos(d/δ) + 1 (4.21)
Siendo σ la conductividad del cobre y l la longitud total del sensor. Se confirma
entonces, que la resistencia tiene un valor variable a largo de todo el rango de
frecuencia. En la Figura 4.14, se presenta el comportamiento de la resistencia
según aumenta la frecuencia. Asimismo, en la Tabla 4.5, se exponen valores para
diferentes frecuencias en el rango de las DP.
4.2.2. Análisis en elementos finitos de los parámetros eléc-
tricos
La simulación con elementos finitos se realiza de nuevo con el software de
libre distribución FEMM (Finite Element Method Magnetics) para 2 dimen-
siones. La configuración geométrica que se implementa en el programa para el

























Figura 4.15: Modelo de cada par de conductores en FEMM.
modelado completo de la espira, son las dos secciones transversales de la espira,
una por cada par de lados paralelos. Cada vista transversal está conformada
por las secciones transversales de los conductores de cobre, como se indica en
la Figura 4.15. Es necesario mencionar que la figura no se encuentra a escala y
solo tiene como fin representar los componentes del modelo.
Inductancia
Para el cálculo de la inductancia, es necesario hacer circular una corriente
por los conductores del modelo. Para simplificar los cálculos, se toman de nuevo
corrientes de 1 A con los sentidos mostrados en la Figura 4.15, simulando la
ida y el retorno por la espira. El programa hace un cálculo de la distribución
./ .---------~~--------~.~. ti 0 1 
.............. 
...1---=----. 
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Figura 4.16: Visualización de simulación magnetostática para el par de con-
ductores largos en FEMM.
Parámetro Lados Largos Lados Cortos
Energía Magnética [nJ] 104,3 12,25
Inductancia [nH] 208,6 24,5
Tabla. 4.6: Parámetros inductivos obtenidos a partir de la simulación en ele-
mentos finitos.
del campo magnetostático, obteniéndose la Figura 4.16 para el caso de los lados
largos.
A partir de la simulación, se obtiene la energía del campo magnético en
toda la región del modelo, con la que se calcula la inductancia por medio de la
Ecuación (4.22), dondeWH es la energía magnética almacenada en la región del





En la Tabla 4.6, se presentan los resultados inductivos hallados en las simu-
laciones para las dos duplas de lados del sensor.
Debido a que todos los conductores están conectados en serie y por ellos
circula la misma corriente, la inductancia total de la espira se define como
la suma de los resultados dados por cada par de conductores, donde su valor
equivale a 233,1 nH.
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f [MHz] 0,25 0,5 1 2,5 5 10 25 50
R [Ω] 0,235 0,238 0,246 0,280 0,326 0,401 0,605 0,903
Tabla. 4.7: Valores obtenidos de resistencia a partir de la simulación en ele-
mentos finitos.
En la sección 4.2.4, se compararán todos los resultados obtenidos para la
inductancia.
Resistencia
En la simulación magnestotástica, el programa entrega la caída de tensión
de cada conductor en un valor que tiene una parte real y una parte imaginaria,
siendo la parte real el producto entre la resistencia del conductor y la corriente
que fluye por éste. La resistencia total se determina sumando los resultados
individuales de cada conductor para un valor de frecuencia dado. En la Tabla
4.7, se presentan los valores obtenidos para diferentes valores de frecuencia.
4.2.3. Análisis experimental de los parámetros eléctricos
En esta sección se presentan los datos experimentales para la inductancia y
la resistencia obtenidos mediante un analizador de impedancia HP4194A para
una banda de frecuencia entre 100 Hz y 40 MHz.
Inductancia
En el proceso de medida con el analizador de impedancia HP4194A se rea-
liza un proceso de calibración previo del equipo. Además, en la conexión del
prototipo se usan cables de la menor longitud posible para que no tengan una
inductancia apreciable. Primero se realiza un barrido en todo el ancho de banda
del equipo (100 Hz − 40 MHz) y posteriormente se elige un intervalo de mayor
comportamiento inductivo.
Para el caso del rango completo de frecuencia, se obtiene la gráfica de resul-
tados mostrada en la Figura 4.17.
En la frecuencia límite de 40 MHz se mide una impedancia con módulo
64,35 Ω y argumento 88,63◦, con estos datos se halla un valor estimado de la






























Figura 4.17: Resultados del analizador de impedancias HP4194 en el rango de
100 Hz hasta 40 MHz.
inductancia por medio de la Ecuación (4.23).
L =




2pi · 40 · 106 = 256 nH (4.23)
Asimismo, para consolidar el resultado, se selecciona un rango de frecuencia
más inductivo, (3 MHz − 40 MHz) y de nuevo se toma la medida del analizador,
consiguiendo los datos mostrados en la Figura 4.18. En este nuevo rango se
calcula la inductancia para cada valor de frecuencia aplicando (4.23), siendo el
valor promedio de la inductancia aproximadamente igual a 255 nH.
Resistencia
Con base en los resultados de la Figura 4.17, se calcula la resistencia a
partir del producto del módulo de la impedancia y el coseno del ángulo para
62 Diseño del sensor de acoplamiento inductivo
































Figura 4.18: Resultados del analizador de impedancias HP4194 en el rango de
3 MHz hasta 40 MHz.
cada frecuencia, obteniendo un valor relativamente constante durante todo el
rango de frecuencias, con media 1,785 Ω y desviación estándar 0,133 Ω.
4.2.4. Comparación de los tres análisis para la determi-
nación de los parámetros eléctricos
En lo que concierne a la inductancia, los valores obtenidos se encuentran
registrados en la Tabla 4.8. Se puede ver que los valores están muy próximos
entre sí, sobre todo la parte teórica y simulada. Esto se debe probablemente a
que en el análisis empírico, la inductancia total lleva implícitamente la de los
cables de conexión al equipo.
En cuanto a la resistencia, en la Figura 4.19 se puede ver la comparación
gráfica entre los valores obtenidos con el análisis teórico y el de elementos finitos,
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Método Teórico Método con FEMM Método Experimental
L [nH] 229,4 233,1 255
























Figura 4.19: Comparación de los resultados teóricos y con elementos finitos de
la resistencia.
que confirman el aumento de la resistencia al incrementar la frecuencia debido
al efecto piel. El obtenido en la parte experimental se descarta porque da un
valor bastante alejado, probablemente por las conexiones y otros factores de la
medición que no permiten una precisión para valores tan pequeños.
4.3. Respuesta en Frecuencia del sensor
Una vez que se han validado los valores para R y L con los obtenidos teóri-
camente, se procede a estudiar la respuesta en frecuencia del sensor.
En el circuito abierto de la Figura 4.13, la tensión vo(t) obtenida en los
terminales de la espira es igual a la tensión de entrada e(t), que corresponde
a la tensión inducida. La Ecuación (4.1) que relaciona esta tensión inducida
con la corriente de alta frecuencia, se pasa al dominio de la frecuencia como en












Figura 4.20: Circuito Equivalente del sensor inductivo con la resistencia Ro.
la Sección 4.1.3, pero esta vez utilizando la variable de Laplace, s. Entonces,
la relación entre la tensión de salida Vo(s) y la corriente I(s) se define por la




Esta función indica que la respuesta del sensor será igual a la derivada de la
corriente y que aumentará su señal de salida a medida que sube la frecuencia.
En la práctica, el sensor no se encuentra en circuito abierto, sus terminales se
conectan a un sistema de medida, por ejemplo un osciloscopio, que tiene una
impedancia de entrada finita. Por lo tanto, el circuto equivalente del sensor se
complementa con una resistencia Ro en sus terminales, como se muestra en la
Figura 4.20 para tener en cuenta el efecto de carga del sistema de medida.
La función de transferencia, definida ahora por la Ecuación (4.25), puede
aproximarse por (4.26) cuando los valores de la resistencia propia del conductor,












La Figura 4.21 representa la función de transferencia para una resistencia
Ro igual a 50 Ω, que es la entrada de baja impedancia de un osciloscopio. Como
se puede ver, la respuesta derivativa del sensor ahora está limitada hasta una
frecuencia de corte aproximadamente igual a 35 MHz, que se confirma con la
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Figura 4.21: Respuesta en frecuencia del sensor teniendo en cuenta el efecto de
carga de 50 Ω del osciloscopio.





= 34,75 MHz (4.27)
Con el fin de comprobar dicha respuesta se hace un caracterización en labo-
ratorio con el montaje ya utilizado anteriormente y que se repite en la Figura
4.22 para una mejor comprensión. El generador se ajusta a una señal sinusoidal
con una amplitud de 2,5 V y se hace un barrido en el rango de frecuencia entre
1 MHz a 200 MHz. La resistencia de entrada en cada canal del osciloscopio es
ahora 50 Ω.
La función de transferencia empírica debe seguir la Ecuación (4.25), enton-
ces, en el experimento, la señal de entrada debe ser la corriente del primario y
la salida, la tensión del sensor medida por el osciloscopio. Sin embargo, como el
montaje está diseñado de la manera más sencilla posible, no hay una medida di-
recta de la corriente, sino que hay que calcularla como la tensión en el canal uno,
V1, dividido entre la impedancia de entrada del osciloscopio, I(s) = V1(s)/Ro.
Las mediciones se muestran en la Figura. 4.23, donde la línea continua es
la función de transferencia analítica, (4.25) y la línea punteada es la función








Figura 4.22: Montaje para la obtención de la respuesta experimental en fre-
cuencia del sensor.
de transferencia empírica. Ambas gráficas son iguales hasta 110 MHz; para
mayores frecuencias, se debe considerar el efecto capacitivo de los cables, porque
introducen un nuevo polo reduciendo la ganancia a una tasa de −20 dB por
década. No obstante, los resultados confirman que hay un polo en 34,7 MHz




























Figura 4.23: Respuesta experimental en frecuencia del sensor.
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Dimensioness [mm]
δl1 δl2 δh δa
0,2 0,2 0,038 0,1
Tabla. 4.9: Errores de los parámetros geométricos indicados por el fabricante
de PCB.
4.4. Estudio de la incertidumbre de la medida del
sensor
Como se ha explicado en la Sección 4.1, la tensión de salida del sensor en
vacío viene dada por la Ecuación (4.1). Para calcular la incertidumbre de la
medida, es necesario conocer el error que tiene en la medida la inductancia
mutua. Tomando como punto de partida la Ecuación (4.5), se tiene que el valor
de M depende de la geometría del sensor y en consecuencia el posible error
vendrá dado por la incertidumbre de los parámetros l1, l2, h y a.
Según los fabricantes de circuitos impresos, es de esperar un error de 0,1
mm en las longitudes de las pistas y un 10% en la separación entre ellas. De
esta manera, se puede llegar a obtener la Tabla 4.9 para los errores absolutos δ
de l1, l2, h y a. Se ha tomado un error máximo de 0,1 + 0,1 = 0,2 mm para las
longitudes de las pistas considerando una incertidumbre en el inicio y otra en
el final del segmento y un 10% de las dimensiones para h y a.
El error que se puede esperar en la inductancia mutua de una espira im-
presa en una placa se puede calcular a partir de (4.28) aplicando las técnicas
de propagación de errores mostradas en [87], es decir δM se calcula como la
suma cuadrática de los errores absolutos de los parámetros geométricos y a
su influencia en la inductancia mutua. Las derivadas parciales se muestran en
las Ecuaciones (4.29) - (4.32) y revelan que el parámetro más crítico es a, la
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(l1 − h) −l2 + h
a(l2 + a− h) = −21,1 µH/m (4.32)
δM =
√
(90 · 10−12)2 + (0,5 · 10−9)2 + (77,2 · 10−12)2 + (−2,1 · 10−9)2 = 2,2 nH.
(4.33)
El error absoluto de M se muestra en (4.33), dando M = 53,8 ± 2,2 nH o
M = 53,8 nH ± 4,1%. Notése que cada décima de milímetro de incremento en
a hace que M disminuya en 2,1 nH, por eso, la mayor parte de la incertidumbre
de la medida viene por la separación a. Entonces, ± 4,1% es la incertidumbre
en la tensión de salida del lazo inductivo abierto.
4.5. Síntesis
El sensor propuesto es modelado íntegramente, determinando los valores de
sus parámetros eléctricos R, L y M mediante tres análisis diferentes. Se re-
conoce que su capacidad de proporcionar una señal medible esta relacionada
con su geometría y especialmente con la inductancia mutua M , que depende
fuertemente de la distancia, a, al conductor principal, cuyo efecto es crítico en
el cálculo de la incertidumbre inherente al sensor. En cuanto a su respuesta en
frecuencia, se determina un rango de trabajo entre las unidades y decenas de




5.1. Proceso de Medida
Una vez especificado el modelo del sensor y su respuesta en frecuencia se
procede a realizar su validación experimental midiendo pulsos de DP en tres
especímenes diferentes. El primer objeto de prueba es una lámina dieléctrica
que se encuentra localizada entre un electrodo y el plano de tierra, con el que
se pueden obtener descargas de tipo superficial e interno. El segundo, es el
aislamiento de un motor de baja tensión que representa un sistema aislante real
que también puede tener descargas de tipo interno o superficial y finalmente,
para generar descargas tipo corona, se utiliza un prototipo punta−plano.
En la Figura 5.1, se presenta el montaje utilizado de acuerdo a la norma IEC
60270 [54]. Este circuito se compone de un transformador de alta tensión que
alimenta dos ramas. En una se encuentra el objeto de ensayo donde se producen
las DP y en la otra, un condensador de acoplamiento por donde circularán las DP
y en la que se ubica el sensor inductivo propuesto, una resistencia de 50 Ω como
transductor de referencia y un transformador de medida de alta frecuencia como
transductor comercial inductivo. Cada salida de los transductores se conecta a
un canal de un osciloscopio con una baja impedancia de entrada igual a 50 Ω.
En el Apéndice A se encuentran las características técnicas de los dispositivos
usados.
El proceso de medida llevado a cabo en cada objeto de ensayo consiste en











Figura 5.1: Montaje para la medida de DP.
actividad de descargas adecuada. Una vez estabilizada la formación de DP, se
visualizan y se registran los pulsos con el osciloscopio. En general, la frecuencia
de muestreo es 10 GS/s y la escala de tiempo, 50 ns/div, o 500 ns en toda la
ventana.
Durante el registro de las señales, se observa que el sensor trabaja de acuerdo
al principio de inducción electromagnética. Para este fin, se toma como referen-
cia la señal de la resistencia y se compara con la del sensor inductivo, verificando
que éste entrega siempre la derivada de la señal de referencia.
Posteriormente, se cambia la escala de tiempo a 2 ms/div para registrar los
pulsos del sensor inductivo con respecto a la señal de la red de alimentación,
con el propósito de distinguir el patrón de los diferentes tipos de DP generados
en los especímenes, ver Sección 3.2.2.
Adicionalmente, se registran las señales obtenidas con un calibrador de des-
cargas parciales con diferentes valores de carga, 20 pC, 100 pC y 500 pC con el
fin de mostrar la linealidad del sensor. En este caso, en el mismo esquema de
la Figura 5.1, se desconecta el transformador de alta tensión y se ubica en su
lugar un calibrador LDIC LDC 5. En ocasiones, es necesario aplicar un filtro
analógico de referencia BLP−70+ de Minicircuits con una banda ancha entre
DC y 60 MHz, porque durante las campañas de medida, se ha podido observar
una perturbación en torno a 100 MHz introducida por tierra y superpuesta a
las señales captadas por los transductores que las deforma significativamente
cuando la amplitud es baja, especialmente en el caso del sensor. Se considera
que este filtro no afecta a las señales originales, ya que los pulsos tienen tiempos
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M [nH] L [nH] Ro [Ω]
53,8 229,4 50
Tabla. 5.1: Parámetros eléctricos del sensor.
de subida en torno a 22 ns, lo que de acuerdo a (5.1) supone un ancho de banda




= 15,91 MHz (5.1)
La Ecuación (5.1), válida para pulsos Gaussianos, es una buena aproximación
para tener una idea tanto del ancho de banda de los pulsos como del orden de
magnitud de la actividad de las DP, ya que debido a la naturaleza estocástica del
fenómeno y al circuito de propagación no es posible definir una forma universal
de pulso medido.
5.2. Post-proceso de los pulsos de DP registrados
Una vez registradas las señales del osciloscopio, se calcula el pulso de co-
rriente en amperios a partir de las señales capturadas con la resistencia y el
sensor inductivo. En el primer caso, se consigue dividiendo la señal por el equi-
valente entre el paralelo entre la resistencia (50 Ω) y la impedancia de entrada
del osciloscopio (50 Ω). En el caso del sensor inductivo, se aplica una expresión
que relaciona la corriente, i(t), con la señal obtenida en los terminales del sen-
sor, vo(t), que se obtiene resolviendo la ecuación diferencial (5.2) de acuerdo al
circuito equivalente de la Figura 4.20. La integración de la Ecuación (5.3) se
realiza con MATLAB y los parámetros eléctricos, M , L y Ro tienen los valores




















Para la comparación de los pulsos de corriente de los sensores, primero se
verifica cuantitativamente la similitud en la forma de onda, mediante el cálculo
72 Resultados Experimentales
del coeficiente de correlación de Pearson, Ecuación (5.4) [88]. Donde ssR es la
covarianza entre el pulso de corriente obtenido con el sensor inductivo y el dado
por la resistencia, ss y sR, las desviaciones estándar de los pulsos de corriente
del sensor inductivo y la resistencia, respectivamente. Cuanto más cercano a la




ss · sR (5.4)
Por otra parte, para determinar si los dos sensores leen la misma cantidad
de amperios, se calcula una medida de la energía mediante el valor cuadrático
medio del pulso de corriente registrado por cada uno. Se considera este valor
más fiable que la amplitud del pulso, ya que la señal puede verse afectada por
un rizado o por perturbaciones superpuestas que lleven a una medida errónea.
Los valores cuadráticos medios de la señal de la resistencia, iR, y la del sensor
inductivo, is, se definen en las Ecuaciones (5.5) y (5.6), respectivamente. Donde
IR es el valor cuadrático medio del pulso de corriente de la resistencia, Is el
valor cuadrático medio del pulso del sensor y N el número total de muestras de
















∣∣∣∣× 100 % (5.7)
En lo que concierne al HFCT, se registran medidas y se hace un post-proceso
análogo con el fin de comparar el sensor inductivo con un transductor comercial
del mismo tipo. La estimación del pulso de corriente del HFCT se hace con una
sensibilidad empírica en V/A determinada en pruebas en laboratorio y explicada
en el Apéndice B. En este caso, el HFCT no se toma como referencia, debido
a que no se conoce fiablemente su respuesta en frecuencia y la sensibilidad
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Figura 5.2: Respuesta en frecuencia de la terminación de 50 Ω entre 1 MHz y
100 MHz.
encontrada en laboratorio difiere considerablemente de lo especificado por el
fabricante.
5.3. Medidas con la resistencia
El transductor resistivo consiste en una terminación BNC de 50 Ω, que tiene
una respuesta plana en amplitud y fase hasta 1 GHz [89]. Para corroborar dicha
respuesta, se prueba la terminación con un analizador de redes ENA E5061A
de Agilent, obteniendo la Figura 5.2 para un rango entre 1 MHz y 100 MHz. La
respuesta en frecuencia está en función del parámetro S21, que se define en la
Ecuación (5.8) para la configuración usada y es igual a −3,6 dB (0,66) en todo
el rango de frecuencias. Rt es la resistencia puesta a prueba, que en este caso es






El primer espécimen utilizado es una lámina dieléctrica localizada entre un
electrodo y tierra como se muestra en la Figura 5.3. Este espécimen puede
producir descargas internas y superficiales, ver Sección 3.3.
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Figura 5.3: Lámina dieléctrica localizada entre un electrodo y tierra.
La medida de DP se realiza aplicando una tensión de 1400 V para lograr un
registro estable de pulsos con suficiente amplitud. Se registran las señales entre-
gadas tanto por la resistencia como por el sensor inductivo, obteniendo formas
de pulso limpias y bien definidas en ambos casos. La Figura 5.4 es un ejemplo
de un pulso registrado donde la señal con mayor amplitud pertenece al trans-
ductor resistivo y la de menor amplitud corresponde al sensor inductivo. Como
se puede observar, los máximos y mínimos de la señal del sensor corresponden
a las zonas de máxima pendiente del pulso de la resistencia y sus cruces por
cero, a los máximos o mínimos, lo que concuerda con el principio de inducción
electromagnética.
Con el propósito de verificar que los dos sensores entregan la misma señal de
corriente, se divide la señal de la resistencia entre 25 Ω y se aplica la Ecuación
(5.3) a la señal del sensor inductivo, ver Sección 5.2. La Figura 5.5 muestra los
pulsos de corriente del ejemplo, la gráfica de la parte superior corresponde a la
resistencia y la inferior al sensor.
Visualmente, los dos sensores tienen la misma respuesta, y se confirma em-
píricamente mediante el cálculo del coeficiente de correlación y de los valores
cuadráticos medios de los pulsos, ver la Tabla 5.2. De nuevo, rsR es el coeficien-
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Figura 5.4: Pulso correspondiente a una DP positiva a una tensión de 1400
V para la lámina dieléctrica medido con el sensor inductivo y el transductor
resistivo. Escalas: resistencia 400 mV/div y sensor inductivo 100 mV/div.






















Figura 5.5: Comparación de los pulsos de corriente obtenidos con la resistencia
(gráfica superior) y el sensor (gráfica inferior) respectivamente y producidos por
una DP en la lámina dieléctrica a 1400 V.
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rsR IR [mA] Is [mA] ∆I %
0,979 12,5 11,43 8,5
Tabla. 5.2: Coeficiente de correlación y valores cuadráticos medio de la corriente
para un pulso generado por una DP en la lámina dieléctrica.
te de correlación de las dos señales, IR el valor cuadrático medio del pulso de
corriente de la resistencia, Is el valor cuadrático medio del pulso de corriente
del sensor inductivo y ∆I el error entre los dos valores cuadráticos medios.
Para complementar los resultados obtenidos, se analiza el espectro de energía
de las señales medidas con el fin de comprobar que su contenido de frecuencias se
encuentra en el rango de operación del sensor, f < 35 MHz. Para esto, se toman
como referencia los pulsos de la resistencia y se calcula la FFT al cuadrado
obteniendo el espectro de energía mostrado en la Figura 5.6. La curva sólida
es el promedio de las densidades espectrales de energía dadas por cada una de
las señales (curvas discontinuas), que tiene un valor máximo de 5,92 mJ/Hz en
16 MHz. El ancho de banda de los pulsos se determina mediante la integración
de la densidad espectral de energía promedio y la obtención de la frecuencia
por debajo de la cual se concentra el 95% de la energía total, indicada con la
línea delgada vertical discontinua de la Figura 5.7. De acuerdo a los resultados,
el contenido de frecuencia de los pulsos de la lámina dieléctrica está dentro del
ancho de banda del sensor, ya que está limitado entre las unidades de MHz
y los 26 MHz aproximadamente. Para más exactitud, sobre la curva espectral
de energía acumulada, se calcula la frecuencia a la que se tiene un 99% de la
energía señal. El valor obtenido es de 40 MHz que también entra dentro del
ancho de banda del sensor.
Finalmente, y de acuerdo con la clasificación de las descargas parciales, se
registra el patrón de DP generado por los pulsos del sensor con respecto a la
señal de red en una ventana de tiempo de 20 ms, Figura 5.8. Se observa que
los pulsos del sensor inductivo se concentran en los intervalos de [0◦−90◦] y de
[180◦−270◦] próximo a los cruces por cero y a la pendiente máxima de la señal
de red, caso específico de las descargas internas o superficiales. Es necesario
mencionar que sólo se pretende ver el comportamiento de las DP en el ciclo de
red sin hacer un análisis riguroso y por tanto, no se trabaja con el patrón del
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Figura 5.6: Espectro de las señales obtenidas en el caso de la lámina dieléctrica.




















Figura 5.7: Distribución acumulada en frecuencia de energía para el caso de la
lámina dieléctrica.
método convencional de detección de DP, que registra la amplitud del pulso y
la polaridad para hacer una clasificación más exhaustiva de los defectos.
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Figura 5.8: Patrón de las DP presentadas en el caso de la lámina dieléctrica.
5.3.2. Motor
El segundo objeto de prueba corresponde al aislamiento entre los devanados
de un motor de baja tensión de 220/380 V y 370 W marca AEG mostrado en
la Figura 5.9. Representa un sistema aislante utilizado en la industria y que
se somete a sobretensiones cuando se usa en sistemas con control de velocidad
por medio de inversores [46]. En este espécimen se pueden producir DP de tipo
interno y en menor medida de tipo superficial.
La tensión aplicada al aislamiento del motor para obtener una óptima acti-
vidad de DP es de 2000 V. La Figura 5.10 es una medida registrada, en la que
de nuevo, la señal con mayor amplitud es de la resistencia y la de menor am-
plitud del sensor. Se puede observar que los dos transductores continúan dando
señales bien definidas y que la forma del pulso cambia de acuerdo al objeto de
ensayo. El primer lóbulo es más ancho que en el caso de la lámina, 60 ns, es
menos oscilante y se amortigua mucho más rápido, luego se espera un contenido
en frecuencia menor.
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Figura 5.9: Motor AEG de baja tensión.
Figura 5.10: Pulso correspondiente a una DP positiva a una tensión de 2000 V
para el aislamiento del motor medido con el sensor inductivo y el transductor
resistivo. Escalas: resistencia 200 mV/div y sensor inductivo 50 mV/div.
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rsR IR [mA] Is [mA] ∆I %
0,992 3,39 3,26 3,8
Tabla. 5.3: Coeficiente de correlación y valores cuadráticos medio de la corriente
para un pulso generado por una DP en el aislamiento del motor.

























Figura 5.11: Comparación de los pulsos de corriente obtenidos con la resistencia
(gráfica superior) y el sensor (gráfica inferior) respectivamente y producidos por
una DP en el aislamiento del motor a 2000 V.
La similitud en la respuesta de los transductores se vuelve a confirmar con
los resultados del post-proceso mostrados en la Figura 5.11 y en la Tabla 5.3.
En este caso, los valores de corriente son más cercanos y la semejanza de las
formas de onda es mayor que en la lámina dieléctrica.
Con el análisis espectral, se observa que los pulsos generados en el aislamiento
del motor son más lentos que en el caso de la lámina, ver Figuras 5.12 y 5.13,
ya que tienen un ancho de banda hasta aproximadamente 14 MHz para un 95%
y 22 MHz para un 99% de la energía total y una densidad de energía máxima
promedio de 13,12 mJ/Hz a una frecuencia más baja, 8 MHz.
La Figura 5.14 muestra para el asilamiento del motor un patrón de DP si-
milar al caso de la lámina, ya que las descargas de tipo interno y superficial
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Figura 5.12: Espectro de las señales obtenidas en el caso del aislamiento del
motor.

















Figura 5.13: Distribución acumulada en frecuencia de energía para el caso del
aislamiento del motor.
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Figura 5.14: Patrón de las DP presentadas en el caso del aislamiento del motor.
aparecen en la misma zona del ciclo de red. Teóricamente, la diferencia puede
estar en que las internas tienen un comportamiento más simétrico y se encuen-
tran más cercanas al cruce por cero, hechos difíciles de discriminar debido a que
se está sujeto al efecto de factores aleatorios como el tiempo necesario para la
aparición del primer electrón libre que inicie el proceso, la tensión de ignición,
el estado del aislamiento, la tensión aplicada, la temperatura, la presión entre
otros.
5.3.3. Prototipo punta−plano
Como tercera opción, se miden descargas tipo corona, ver Sección 3.3.3, uti-
lizando un montaje punta−plano que mantiene la aguja separada del electrodo
plano a una distancia fijada por una rosca en la parte superior de la aguja,
ver Figura 5.15. Para las medidas realizadas la separación entre la aguja y el
electrodo es de 5 mm.
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Figura 5.15: Prototipo usado para la medición de descargas corona.
Figura 5.16: Pulso correspondiente a una DP negativa a una tensión de 3000
V para el caso del prototipo punta−plano medido con el sensor inductivo y
el transductor resistivo. Escalas: resistencia 100 mV/div y sensor inductivo 20
mV/div.
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Figura 5.17: Comparación de los pulsos de corriente obtenidos con la resistencia
(gráfica superior) y el sensor (gráfica inferior) respectivamente y producidos por
una DP en el prototipo punta−plano a 3000 V.
Para registrar una actividad de DP con suficiente amplitud, se aplica una
tensión de 3000 V al prototipo punta−plano. La Figura 5.16 es un ejemplo de
un pulso corona medido. En este caso, las DP obtenidas con la resistencia tienen
una componente de continua igual a 20 mV, que no influye en el análisis final
del pulso de corriente y se debe a corrientes de fuga que son más perceptibles
cuando el aislante es el aire.
En la Figura 5.17 y la Tabla 5.4 se presentan los resultados del post-proceso,
que confirman la igualdad en la respuesta de los dos sensores. Los pulsos son
notablemente diferentes a los otros dos, están muy amortiguados y tienen un
sólo lóbulo con un ancho considerablemente mayor. Esto haría que la corona
tuviera el menor contenido en frecuencia de todas las señales si no fuera por la
oscilación que se ve superpuesta a los pulsos. De hecho, la densidad de energía
máxima promedio es de 3,06 mJ/Hz en 2 MHz. El 95% de la energía acumulada
se encuentra desde las unidades de MHz hasta 28 MHz y para el 99% hasta 64
MHz, ver Figuras 5.18 y 5.19.
Asimismo, dicha oscilación produce una pérdida en la similitud con la señal
de la resistencia lo que conlleva un coeficiente de correlación más bajo. Sin
embargo, contribuye a aumentar el valor cuadrático medio del pulso del sensor,
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rsR IR [mA] Is [mA] ∆I %
0,967 2,32 2,38 2,6
Tabla. 5.4: Coeficiente de correlación y valores cuadráticos medio de la corriente
para un pulso generado por una DP en el prototipo punta−plano.




















Figura 5.18: Espectro de las señales obtenidas con el prototipo punta−plano.
equiparándolo al de la resistencia.
Finalmente, en la Figura 5.20 se muestra el patrón de las DP tipo corona
registradas y se ve que este tipo de descargas ocurren mayoritariamente en
el semiciclo negativo debido a que la tensión de ignición es menor cuando la
punta se encuentra a potencial negativo [52], consiguiendo una típica recurrencia
presentada alrededor de los 270◦.
5.3.4. Compendio de los resultados
Recapitulando los resultados obtenidos con todas las medidas realizadas
con tensión para los tres objetos de prueba en la Tabla 5.5, se observa que los
dos primeros especímenes dan señales de ambas polaridades, mientras que las
descargas corona son sólo negativas, esto se debe a que el pulso generalmente
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Figura 5.19: Distribución acumulada en frecuencia de energía para el caso del
prototipo punta−plano.
Figura 5.20: Patrón de las DP presentadas en el caso del prototipo
punta−plano.
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Lámina +/− 1400 11,4 38 8,9 0,979
Motor +/− 2000 17,4 22 4,3 0,995
Prototipo
punta−plano − 3000 19 20 3,5 0,967
Tabla. 5.5: Recopilación de los características de los pulsos de DP medidos con
el sensor inductivo y la resistencia.
obtenido en el semiciclo negativo va en sentido contrario a la dirección acordada
para la corriente, que es hacia tierra en la rama capacitiva, ver Figura 5.21.
Por otra parte y de acuerdo al tiempo de subida, los pulsos más rápidos
son los entregados por la lámina dieléctrica, seguidos por los del motor. Sin
embargo, las medidas de la lámina presentan mayor porcentaje de error y menor
coeficiente de correlación, probablemente debido a que tiene como retorno el
plano de tierra del laboratorio.
En cuanto al dominio en frecuencia, se puede ver que cada uno de los objetos
de prueba entregan diferentes espectros de energía, ver Figura 5.22, rasgo que
puede ayudar a la clasificación del origen de las DP como se hace en [90]. Es
necesario aclarar, que lo único que se cambia en el montaje es el espécimen y




( -4 .--.-. 
L \. .. ' ~I .................. . 
T 
88 Resultados Experimentales
Figura 5.22: Espectros de los tres especímenes utilizados.
que el resto del circuito es el mismo en todas las pruebas, demostrando que el
cambio en la forma de los pulsos se debe al fenómeno ocurrido en el aislamiento.
5.3.5. Comprobación de la linealidad del sensor mediante
el proceso de calibración
El proceso de calibración para la medida de DP según la norma IEC 60270
permite determinar la constante de proporcionalidad entre el pulso de tensión
medido y la carga aparente de la descarga. Para ello, se utiliza un generador de
pulsos que transfiere una señal con una cantidad de carga conocida al objeto
de ensayo. En este apartado, se realiza el proceso de calibración para mostrar
el comportamiento lineal del sensor. Como los resultados son similares para los
diferentes objetos de ensayo, sólo se presentan los de la lámina dieléctrica.
Las Figuras 5.23, 5.24 y 5.25 muestran las señales para 20, 100 y 500 pC,
respectivamente. Cada figura tiene dos señales, la más oscura y con mayor am-
plitud pertenece a la de la resistencia y la más clara y con menor amplitud a la
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Carga de Calibración [pC] rsR IR [mA] Is [mA] ∆I %
20 0,991 0,145 0,132 8,9
100 0,997 0,731 0,680 6,9
500 0,997 3,564 3,309 7,2
Tabla. 5.6: Coeficiente de correlación y valores cuadráticos medio de la corriente
para las pruebas con el calibrador
del sensor inductivo.
Posteriormente, con el post-proceso se obtienen los pulsos de corriente mos-
trados en las Figuras 5.26, 5.27 y 5.28 para 20, 100 y 500 pC, respectivamente.
En la Tabla 5.6 se indican los coeficientes de correlación y los valores cuadrá-
ticos medios. Es relevante indicar que el coeficiente de correlación menor y el
error más alto corresponde al pulso de 20 pC, debido a que la señal es de menor
amplitud y la influencia de la interferencia electromagnética que está en torno
a 100 MHz es más significativa, como se puede visualizar en las Figuras 5.23 y
5.26.
A partir de estos resultados, se verifica el comportamiento lineal del sensor,
graficando los valores cuadráticos medios de los pulsos de corriente obtenidos
con respecto a la carga inyectada, obteniendo la Figura 5.29 y una relación de
proporcionalidad de 6,6 µA/pC.
Esta relación de proporcionalidad cambia de acuerdo al objeto de ensayo
y a la forma del pulso de la señal inyectada por el calibrador usado. En el
caso del objeto de ensayo, la trayectoria de propagación del pulso generado por
la DP depende de la ubicación de las vacuolas en el aislante y a su vez de la
capacitancia equivalente del aislamiento. Y con respecto al calibrador, la rapidez
y la forma del pulso pueden variar dependiendo del fabricante y el modelo.
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Figura 5.23: Medida de calibración de 20 pC para el caso de la lámina die-
léctrica. Las escalas verticales son 4 mV y 1 mV para la resistencia y el sensor
inductivo, respectivamente.
Figura 5.24: Medida de calibración de 100 pC para el caso de la lámina die-
léctrica. Las escalas verticales son 20 mV y 2 mV para la resistencia y el sensor
inductivo, respectivamente.
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Figura 5.25: Medida de calibración de 500 pC para el caso de la lámina die-
léctrica. Las escalas verticales son 70 mV y 6 mV para la resistencia y el sensor
inductivo, respectivamente.

























Figura 5.26: Comparación de los pulsos de corriente obtenidos con la resistencia
(gráfica superior) y el sensor (gráfica inferior) respectivamente, para 20 pC en
el caso de la lámina dieléctrica.
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Figura 5.27: Comparación de los pulsos de corriente obtenidos con la resistencia
(gráfica superior) y el sensor (gráfica inferior) respectivamente, para 100 pC en
el caso de la lámina dieléctrica.























Figura 5.28: Comparación de los pulsos de corriente obtenidos con la resistencia
(gráfica superior) y el sensor (gráfica inferior) respectivamente, para 500 pC en
el caso de la lámina dieléctrica.
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Figura 5.29: Respuesta lineal del sensor de acuerdo a la carga inyectada para
el caso de la lámina dieléctrica.
5.4. Medidas con el HFCT
La medición con el HFCT tiene como fin comparar el sensor inductivo con
un transductor comercial del mismo tipo. El HFCT usado es Bergoz FCT 028
y tiene una sensibilidad nominal de 5 V/A según las especificaciones del fabri-
cante. No obstante, a partir de pruebas de laboratorio se mide la respuesta del
HFCT y se comprueba que difiere de la especificación. En el Apéndice B se
indica en detalle el estudio experimental realizado para este transformador de
corriente.
Para encontrar la sensibilidad experimental del HFCT se hacen mediciones
en laboratorio utilizando el montaje de la Figura 5.30. Un generador de funciones
Tektronix AFG 3252 se conecta a un canal de un osciloscopio a través de un cable
coaxial con una terminación bialámbrica, donde se ubica el HFCT. La carga del
circuito es la resistencia de entrada de 50 Ω del osciloscopio. El generador se
ajusta a una señal sinusoidal con amplitud de 2 V y se hace un barrido en
frecuencia entre 1 MHz y 50 MHz. La salida del HFCT se conecta a otro canal

































Figura 5.31: Respuesta experimental del HFCT en el rango de frecuencia entre
1 MHz y 50 MHz.
La función de transferencia experimental del HFCT tiene como señal de
entrada la tensión medida en la entrada del osciloscopio dividida en 50 Ω y
como señal de salida la tensión dada por el HFCT. La Figura 5.31 muestra
los resultados de la magnitud de la función de transferencia en dB. Como se
observa, la respuesta es aproximadamente constante y tiene un valor promedio
de 19,4 dB, que equivale a una sensibilidad empírica igual a 9,3 V/A, con un
error estándar del 6%.
Las Figuras 5.32, 5.33 y 5.34 muestran ejemplos de medidas con el HFCT
(gráfica con mayor amplitud) y el sensor inductivo para los tres especímenes.
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Figura 5.32: Pulso correspondiente a una DP positiva a una tensión de 1400 V
para la lámina dieléctrica medido con el sensor inductivo y el HFCT. Escalas:
HFCT 200 mV/div y sensor inductivo 100 mV/div.
Figura 5.33: Pulso correspondiente a una DP positiva a una tensión de 2000
V para el aislamiento del motor medido con el sensor inductivo y el HFCT.
Escalas: HFCT 100 mV/div y sensor inductivo 50 mV/div.
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Figura 5.34: Pulso correspondiente a una DP negativa a una tensión de 3000
V para el prototipo punta−plano medido con el sensor inductivo y el HFCT.
Escalas: HFCT 40 mV/div y sensor inductivo 20 mV/div.





















Figura 5.35: Comparación de los pulsos de corriente obtenidos con el HFCT
(gráfica superior)y el sensor (gráfica inferior) respectivamente y producidos por
una DP en la lámina dieléctrica a 1400 V.
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Figura 5.36: Comparación de los pulsos de corriente obtenidos con el HFCT
(gráfica superior) y el sensor (gráfica inferior) respectivamente y producidos por
una DP en el aislamiento del motor a 2000 V.























Figura 5.37: Comparación de los pulsos de corriente obtenidos con el HFCT
(gráfica superior) y el sensor (gráfica inferior) respectivamente y producidos por
una DP en el prototipo punta−plano a 3000 V.
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Espécimen rsR IR [mA] Is [mA]
Lámina 0,973 9,04 8,20
Motor 0,997 6,30 5,91
Prototipo punta−plano 0,987 2,76 2,77
Tabla. 5.7: Coeficiente de correlación y valores cuadráticos medio de la corriente
para las medidas con el HFCT.
Para comprobar la concordancia en la respuesta de ambos sensores se realiza
el post-proceso, que consiste en dividir las señales medidas con el HFCT por la
sensibilidad medida, 9,3 V/A y aplicar la Ecuación (5.3) para el caso del sensor.
Las Figuras 5.35, 5.36 y 5.37 y la Tabla 5.7 muestran los resultados. Verificando
que ambos transductores inductivos entregan pulsos de corriente similares.
5.5. Síntesis
Para evaluar el comportamiento del sensor inductivo se realiza la detección
de pulsos generados por descargas parciales en tres diferentes tipos de objetos
de prueba. Se encuentra que las formas de onda entregadas por los tres trans-
ductores, sensor inductivo, resistencia y HFCT son similares y que la energía
del pulso de corriente dado por el sensor es equivalente al de la resistencia, con
una diferencia máxima del 9%.
En el dominio de la frecuencia, se verifica que todos los pulsos detectados
tienen su contenido de energía dentro del ancho de banda del sensor. Asimismo,
se observa que el espectro cambia de acuerdo al objeto de prueba, caracterís-




La detección de pulsos de corriente se puede hacer directamente a partir de
su derivada cuando no se necesita conocer la forma del pulso. En particular,
para las DP, la señal tomada de la salida del sensor inductivo puede dar la
información de la ocurrencia de un pulso en relación con la fase de la señal
de red y así, clasificarlo según su origen, interno, superficial o corona [90]. Sin
embargo, en la mayoría de las aplicaciones se necesita una señal proporcional al
pulso de corriente, por eso, durante la tesis, se han buscado varios métodos de
integración de la señal y se han comparado los resultados con los obtenidos con
un HFCT y una resistencia. Una alternativa consiste en la integración numérica
con Matlab mediante una sencilla regla trapezoidal que se aplica sobre los pulsos
ya adquiridos y que se ha utilizado en el apartado anterior. Otra alternativa es
una etapa de integración analógica conectada a la salida de la espira inductiva
para tener una respuesta en tiempo real, [91], ver Figura 6.1, y por último,
a partir de un análisis de la respuesta en frecuencia del sensor, se ha hecho
un prototipo autointegrable con la simple conexión de una resistencia en los
terminales de la espira inductiva. Estos dos últimos prototipos se explican en
este capítulo. Adicionalmente, existe la posibilidad de implementar un DSP
a la salida del sensor inductivo para realizar una integración en tiempo real,
pero el coste es demasiado elevado comparado con el integrador analógico o la
resistencia.
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Figura 6.1: Fotografía del prototipo integrador.
6.1. Prototipo con etapa de integración analógi-
ca
El circuito discreto que se conecta a los terminales de la espira inductiva se
ha diseñado e implementado en la Oficina Técnica perteneciente a la Universi-
dad Carlos III de Madrid. Para obtener el circuito definitivo se realizan varias
pruebas con diferentes amplificadores. El primer prototipo se hace con un ampli-
ficador operacional OPA847, que presenta problemas de saturación y oscilación
y una respuesta variable en función de las formas de onda de las señales.
Posteriormente, para evitar el efecto de interferencias introducidas por tierra
y lograr aislar la espira inductiva, se decide usar amplificadores diferenciales.
Entre las referencias estudiadas se encuentran 10 de la serie THS 45XX, 3 de la
THX 41XX y 4 de la VCA 82X, todos de Texas Instruments; y 5 referencias de la
serie AD 83XX, AD 829 y AD 830 de Analog Devices. Finalmente, el integrador
se construye con amplificadores VCA 824, que tienen una alta impedancia y una
baja capacidad de entrada, 1 MΩ y 1 pF, respectivamente; un amplio ancho de
banda hasta 420 MHz, y un ruido bajo de entrada de 6 nV/
√
Hz.
6.1.1. Diseño de la etapa integradora
La etapa integradora consta de tres bloques, una amplificación diferencial,
una integración pasiva y una segunda amplificación como se muestra en las
Figuras 6.2 y 6.3.
La amplificación diferencial tiene como propósito principal aislar la espira
para evitar interferencias externas y añadir una etapa de alta impedancia de
entrada para no modificar la respuesta en frecuencia como ya ocurría en la
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Figura 6.3: Diagrama de bloques del prototipo integrador.
Sección 4.3. Para ello, se ubica una resistencia de 1 kΩ entre cada terminal de
la espira y tierra, RS1, RS2. Este valor se elige de tal modo que el polo en 160
MHz que forma con la capacidad de 1pF del amplificador no afecte el ancho de
banda del circuito, ver Ecuación (6.1).
La ganancia del amplificador se configura de acuerdo a la Ecuación (6.2)
tomada de la hoja de características [92]. Su valor viene determinado por las
resistencias Rg1 y RF1 y tiene un valor inicial de 10 V/V que se puede ajustar
con un potenciómetro conectado al terminal VG y puede variar de 0,1 V/V a
10 V/V, ver Figura 6.4. A frecuencias muy altas, aparece la influencia del cero
introducido por Rg1C2, ver Ecuación (6.3), que compensa el polo que se origina
con la resistencia RS1 y la capacidad parásita de la entrada. Adicionalmente,
este bloque tiene a la entrada una red R1C2 que mantiene la fase de la señal
original según se requiere en [92].
fe =
1




















= 194,1 MHz (6.3)
Con el fin de obtener una señal proporcional al pulso de corriente en el rango
de frecuencias de las DP se implementa el circuito integrador que constituye el
segundo bloque de la etapa. Se hace por medio de una red RC con 620 Ω y 2200
pF, que da una frecuencia de corte inferior cerca de 100 kHz según la Ecuación
(6.4) y una salida integrada a partir de 1 MHz. Es necesario mencionar, que
se intentó hacer una integración activa pero no se tuvo éxito en los resultados
debido a una permanente oscilación en la salida.
fi =
1
2pi · 620 · 220 · 10−12 = 128 kHz (6.4)
El bloque final consta de otro amplificador VCA 824 para aumentar la ga-
nancia total del integrador. Después de varios ajustes se establece una ganancia
6.1 Prototipo con etapa de integración analógica 103
total de 2 V/V (6 dB) para la etapa integradora, que permite una respuesta en
frecuencia y una fase constante en el rango de frecuencias de las DP.
Con el prototipo final se hacen pruebas preliminares en el laboratorio y se
encuentra que, por encima de 60 MHz y para pulsos de gran amplitud, la señal
de salida puede verse afectada por la saturación, debido a que la respuesta
derivativa de la espira inductiva aumenta la amplitud de la señal a medida que
sube la frecuencia.
6.1.2. Respuesta experimental en frecuencia
En el laboratorio de Alta Tensión, se hace la caracterización empírica del
prototipo con etapa integradora para establecer su respuesta en frecuencia, se-
gún la configuración que se muestra en la Figura 4.7. El generador se ajusta a
una señal sinusoidal de 0,25 V de amplitud y se realiza un barrido en frecuencia
entre 1 MHz y 60 MHz.
La señal de salida de la función de transferencia es la tensión en los termina-
les del prototipo integrador y la señal de entrada, la corriente calculada como
la tensión en la resistencia de entrada del osciloscopio dividida por 50 Ω. La
respuesta en frecuencia experimental se muestra en la Figura 6.5.
La gráfica superior es la relación entre las amplitudes y es constante en 6 dB
hasta 40 MHz aproximadamente. La gráfica inferior es el desplazamiento de fase
entre las señales y es cero en el mismo rango de frecuencias. Para frecuencias por
encima de 40 MHz, se observa un ligero aumento en la amplitud, probablemente
debido a la interacción de la autoinducción de la espira, L = 229 nH, y de
la capacidad de la red de compensación, C2, que produce una frecuencia de
resonancia, fr, en 105 MHz según la Ecuación (6.5). Con estos resultados se
puede concluir que el ancho de banda del prototipo con la etapa integradora
se encuentra entre 1 MHz y 40 MHz, rango aceptable para la medición de los












































Figura 6.6: El prototipo integrador.
6.1.3. Estudio de la incertidumbre de la medida del pro-
totipo con etapa integradora
Para considerar la incertidumbre del prototipo con la etapa integradora se
deben tener en cuenta dos elementos: la espira inductiva y la etapa de inte-
gración, ver Figura 6.6. Se considera que la etapa de integración no modifica
el comportamiento de la espira y que las dos partes están desacopladas. Por
lo tanto, la incertidumbre del prototipo se puede calcular mediante la suma
cuadrática de los errores de cada una de las partes. El error introducido por la
espira se calculó en la Sección 4.4 y corresponde a la tensión de salida del lazo
abierto, δM = ± 4,1%. y el introducido por la etapa integradora se calculará en
esta Sección, analizando cada uno de los bloques.
Para los bloques amplificadores, el error viene dado por las resistencias uti-
-
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lizadas en la configuración de ganancia del VCA 824 y por la incertidumbre
especificada por el fabricante del amplificador.
Las resistencias involucradas en la ganancia son la resistencia de realimenta-
ción, RF1, y la resistencia de ganancia conectada a la entrada del amplificador
diferencial, Rg1, de acuerdo a la Ecuación (6.2). Son de tipo película fina con
tamaño 0603 y tienen un error relativo muy bajo, 0,1%. Por lo tanto, la incer-
tidumbre en la ganancia debida a las resistencias, δAR se determina con (6.6) y







Según las especificaciones del fabricante, existe una incertidumbre en la am-
plificación igual a 0,12 V/V (0,1 dB) para una ganancia de 10 V/V, que equivale
a un 1,2% [92]. Esta incertidumbre es notablemente mayor que la correspon-
diente a las resistencias, por lo que ésta última se desprecia y el error debido a
la ganancia del amplificador diferencial termina siendo δA1 = 1,2%.
Teniendo en cuenta el mismo error para la segunda etapa de amplificación,








Reuniendo todos los cálculos en la Ecuación (6.8), la incertidumbre total en
las etapas de amplificación es δV = 4,4%. Este valor tiene una fuerte influencia
de la incertidumbre introducida por la inductancia mutua y, consecuentemente,





A = 4,4 %. (6.8)
El circuito pasivo integrador RC no contribuye al error en la amplitud sino
en la ubicación del polo de integración. Teniendo en cuenta un 0,1% para la
resistencia y 5% para la capacidad (2220, Mica), el error combinado dado por
(6.9) es 5%. Esto significa que el polo se coloca en 128 ± 6 kHz, por lo que







La Tabla 6.2 contiene todos los parámetros involucrados en la incertidumbre
del prototipo con etapa integradora. En general, se puede concluir que δV es un
resultado en línea con la tolerancia de los transductores comerciales.
Parámetro Valor Error OBSERVACION
Espira
a 1,016 mm 10% la incertidumbre de la
espira se basa en M
de acuerdo a la ley de
propagación de
incertidumbre.
l1 120 mm 1,67%
l2 9 mm 2,22%




RF 430 Ω 0,1%
Se asume que los
errores resistivos son
despreciables con
respecto al error dado
por las especificaciones
del VCA824.
RG 82 Ω 0,1%




RF 430 Ω 0,1%
RG 82 Ω 0,1%
VCA 824  1,2%
δA2=1,2%
Incertidumbre del prototipo: δV= 4,4%
Tabla. 6.2: Incertidumbre del prototipo con etapa integradora.
6.1.4. Medidas
Con el prototipo integrador listo, se realiza una campaña de medidas para
comprobar su funcionamiento. El montaje utilizado es el de otras ocasiones,
Figura 5.1, con una lámina dieléctrica como objeto de prueba. Se incluyen me-
didas con la resistencia para confirmar el valor experimental de la sensibilidad
del prototipo y con el HFCT para comparar la respuesta de los dos sensores
inductivos. El registro de las señales se realiza con una frecuencia de muestreo
de 2,5 GS/s y una escala de tiempo de 100 ns/div y la tensión de trabajo se fija
en 2000 V.
Para confirmar la igualdad de las formas de los pulsos de los sensores, se
calcula el coeficiente de correlación, rPR con la Ecuación (6.10). Donde sPR es
la covarianza entre el pulso de corriente obtenido con el prototipo integrador y
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el dado por la resistencia, sP y sR, las desviaciones estándar de los pulsos de
corriente del prototipo y la resistencia, respectivamente. En el caso de los pulsos
mostrados en las Figuras 6.7 y 6.8 se ve que las señales del prototipo integrador
siguen las de la resistencia fiablemente, obteniendo coeficientes altos, 0,982 para
el pulsos negativo y 0,983 para el positivo.
rPR =
sPR
sP · sR (6.10)
Asimismo, las medidas permiten confirmar la sensibilidad del prototipo in-
tegrador que se calculó en la Sección 6.1.2. La intensidad del pulso se calcula
tomando la señal de la resistencia y dividiéndola entre la propia resistencia en
paralelo con la impedancia de entrada del osciloscopio. Para evitar problemas
con el rizado se calcula el valor cuadrático medio del pulso de corriente, IR,
con la Ecuación (6.11). Con la tensión se hace lo mismo, se toma la señal de
salida del prototipo y se calcula VP con la Ecuación (6.12). La sensibilidad, GP ,
se calcula mediante el cociente de los valores cuadráticos medios de la tensión
de salida del prototipo y de la intensidad del pulso de corriente, VP/IR. Por
ejemplo, para el pulso negativo de la Figura 6.7, el valor cuadrático medio de
la corriente es igual a 7,93 mA y el de la señal del prototipo igual a 14,99 mV,
dando una sensibilidad igual a 14,99/7,93 ≈ 1,9 V/A. Los mismos cálculos se
hacen para el resto de medidas y se muestran en la Tabla 6.3. En general, la
sensibilidad empírica promedio calculada es igual a 1,87 V/A, que difiere só-
















Figura 6.7: Pulso negativo de corriente correspondiente a una DP a 2000 V en
la lámina dieléctrica medido con la resistencia de referencia (gráfica superior)
y el prototipo integrador (gráfica inferior). Escalas: resistencia 300 mV/div y
prototipo 40 mV/div.
Figura 6.8: Pulso positivo de corriente correspondiente a una DP a 2000 V en
la lámina dieléctrica medido con la resistencia de referencia (gráfica superior)
y el prototipo integrador (gráfica inferior). Escalas: resistencia 300 mV/div y
prototipo 40 mV/div.
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1 0,972 4,45 8,36 1,88
2 0,982 6,48 12,04 1,86
3 0,979 4,60 8,80 1,91
4 0,974 5,04 9,44 1,87
5 0,980 4,53 8,53 1,88
6 0,977 4,45 8,44 1,90
7 0,973 4,41 8,26 1,87
8 0,987 6,10 11,04 1,81
9 0,982 7,80 14,43 1,85
10 0,976 6,01 11,15 1,86
Sensibilidad promedio: GP [V/A] 1,87
Tabla. 6.3: Resultados de la sensibilidad de 10 pulsos medidos con la resistencia
y el prototipo integrador.
La comparación de las medidas con el HFCT comercial se hace mediante dos
pulsos de diferente polaridad mostrados en las Figuras 6.9 y 6.10. Se observa que
ambos sensores obtienen las mismas formas de pulso con coeficientes de corre-
lación de 0,991 para el pulso negativo y 0,992 para el positivo. Los coeficientes
son mayores a los de la resistencia, debido a que las señales del prototipo tienen
el doble de amplitud para la adquisición de los pulsos con el HFCT, obteniendo
una mejor relación señal−ruido.
6.2. Prototipo inductivo autointegrable
El sensor inductivo con la etapa integradora basada en amplificadores dife-
renciales tiene limitaciones en frecuencia y en amplitud debido a problemas de
saturación y a la dificultad de estabilizar los amplificadores. Por ello, se desarro-
lla un último método de integración basado en trabajos anteriores hechos para
una sonda de Rogowski [14], [15] y que consiste en mover el polo de la espira a
la izquierda para obtener una respuesta en frecuencia plana a frecuencias más
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Figura 6.9: Pulso negativo de corriente correspondiente a una DP a 2000 V
en la lámina dieléctrica medido con el HFCT (gráfica superior) y el prototipo
integrador (gráfica inferior). Escalas: HFCT 300 mV/div y prototipo 80 mV/div.
Figura 6.10: Pulso positivo de corriente correspondiente a una DP a 2000 V
en la lámina dieléctrica medido con el HFCT (gráfica superior) y el prototipo
integrador (gráfica inferior). Escalas: HFCT 300 mV/div y prototipo 80 mV/div.
bajas.
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Figura 6.11: Respuesta en frecuencia del sensor inductivo.
a diferente a la usada en capítulos anteriores. Su valor es igual a 1,5 mm,
cambiando el valor de la inductancia mutuaM a 45,7 nH, que está directamente




(l1 − h) ln l2 + a− h
a
= 45,7 nH (6.13)
6.2.1. Análisis de la respuesta en frecuencia
En la Sección 4.3, se estudia la respuesta en frecuencia del sensor inductivo
conectado a un sistema de medida con una resistencia de entrada igual a Ro =
50 Ω, ver Figura 6.11. La salida del sensor es derivativa hasta la frecuencia
de corte fc = 35 MHz, después de la cual continúa una región con amplitud
constante, que da una salida proporcional a la corriente.
Por lo tanto, el sensor puede entregar por sí mismo una señal proporcional
al pulso de corriente si se logra prolongar esta región constante al rango de
frecuencia de las DP. Para este fin, se requiere disminuir fc, que se puede hacer
con el decremento de la resistencia en los terminales del sensor, Ro, o el aumento






El aumento de la inductancia de la espira, L, es más complejo y puede
requerir construir un nuevo prototipo. Se puede hacer mediante el cambio de
las dimensiones de la espira, la conexión de una inductancia en serie a la pista o
aumentando el número de espiras. La última posibilidad se asemeja al principio
de integración de un HFCT, que gracias al incremento del número de vueltas
logra una autoinductancia mayor y una salida proporcional a la corriente. No
obstante, el añadir más vueltas al prototipo no se tiene en cuenta en este trabajo,
dado que involucraría efectos capacitivos que pueden hacer resonar la salida
del sensor y por lo tanto limitar la frecuencia de funcionamiento. Entonces,
para mover fc a frecuencias menores, se elige disminuir Ro, ya que es más fácil
encontrar, manipular y conectar resistencias a los terminales del sensor.
Se hace una simulación en MATLAB para ver el comportamiento en frecuen-
cia del sensor original con L = 229 nH para diferentes valores de resistencia en
sus terminales, ver Figura 6.12. La flecha de la figura indica la tendencia cuan-
do la resistencia disminuye. Como se ve, los pequeños valores de Ro mueven el
polo a la izquierda y maximizan el ancho de banda. Por ejemplo, una frecuencia
de corte igual a 867 kHz se obtiene con Ro = 1,25 Ω y es lo suficientemente
baja para obtener una salida proporcional a los pulsos de corriente producidos
por las DP. No obstante, se evidencia que la reducción de fc es a costa de una
disminución de la sensibilidad, aunque no es crítico debido a que generalmente
los pulsos registrados tienen suficiente amplitud.
Finalmente, se elige una resistencia estándar igual a 1,2 Ω y se conecta en los
terminales del sensor para conseguir un sensor inductivo autointegrable (SIA)
con una respuesta en frecuencia plana en 0,239 V/A (-12,43 dB) y proporcional
a la corriente desde las unidades de MHz, como se ve en la Figura 6.13. En lo
que concierne a la fase, se visualiza un pequeño desfase con respecto a 0◦, que
no afecta a la forma del pulso.
6.2.2. Estudio de la incertidumbre de la medida del SIA
La respuesta en frecuencia plana del prototipo autointegrable en la zona de
trabajo del sensor se puede aproximar con la Ecuación (6.15). La aproximación
















































Figura 6.12: Respuesta en frecuencia del sensor inductivo con valores resitivos
entre 10 Ω y 1,25 Ω y L mantenida constante en 229 nH.



























Figura 6.13: Función de transferencia dada por la Ecuación (4.25) con Ro igual
a 1,2 Ω y L igual a 229 nH.
es perfectamente válida para frecuencias mayores a 4 MHz como se muestra
en la Figura 6.14. El cálculo de la incertidumbre del SIA se hace teniendo
en cuenta la simplificación porque a partir de la amplitud de la función de
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Figura 6.14: Respuesta en frecuencia del SIA y la aproximación para altas
frecuencias.
transferencia original resulta una tarea tediosa. La Ecuación (6.16) tiene en
cuenta la contribución de los tres parámetros involucrados en la respuesta, M ,
L y Ro , por medio de las derivadas parciales dadas por las Ecuaciones (6.17)-














































El error debido a la inductancia mutua, δM , se calcula como en la Sección
4.4 teniendo en cuenta la nueva distancia a y se obtiene ± 1,4 nH. Siendo su
contribución al error del SIA igual a ∂F
∂M
δM = 0,0075 V/A.
-----------------~--=-=---------
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Dimensiones [cm]
δl1 δl2 δh δd
0,02 0,02 0,0038 0,0005
Tabla. 6.4: Errores de los parámetros geométricos indicados por el fabricante
de PCB en cms.
La incertidumbre debida a la inductancia propia de la espira, ver Ecuación
(4.18), viene dada por las tolerancias de los parámetros geométricas, Tabla 6.4.
El proceso de cálculo es similar a la incertidumbre total, por lo que es necesario
calcular las contribuciones de cada uno de los parámetros, Ecuaciones (6.20)-
(6.22) y reunirlas en la Ecuación (6.23). Se obtiene δL = ± 4,8 nH y una
contribución a la incertidumbre total de ∂F
∂L
δL = −0,0049 V/A.
Finalmente, la resistencia conectada a la salida del sensor tiene un error del
1% que equivale a δRo = 0,012 Ω, de acuerdo a las especificaciones del fabricante
y contribuye con ∂F
∂Ro

























































































































(0,36 · 10−9)2 + (1,40 · 10−9)2 + (4,56 · 10−9)2 + (0,6 · 10−9)2 = 4,8 nH.
(6.24)
Reuniendo todas las incertidumbres y reemplazándolas en la Ecuación (6.16),
se obtiene un error absoluto de la respuesta en frecuencia del SIA de 0,0092
V/A, ver Ecuación (6.25), que de acuerdo a la sensibilidad del SIA, 0,239 V/A,
representa una incertidumbre de ± 3,8%.
δF =
√
(0,0075)2 + (−0,0049)2 + (0,0024)2 = 0,0092 V/A. (6.25)
6.2.3. Medidas
Para la medida de pulsos generados por DP se usa de nuevo el circuito de
detección indirecta de la Figura 5.1 con la lámina dieléctrica a un tensión de
1400 V. El SIA se compara con los dos transductores usados: la resistencia
y el HFCT comercial. Como en otras ocasiones, con la resistencia se obtiene
una sensibilidad experimental del prototipo y con el HFCT se observa que la
respuesta de los dos transductores inductivos sea similar. El registro se hace con
una frecuencia de muestreo de 2,5 GS/s y una escala de tiempo de 50 ns/div.
De nuevo, la similitud en las formas de onda se cuantifica con los coeficientes
de correlación rAR según Ecuación (6.26), donde sAR es la covarianza entre el
pulso de corriente obtenido con el SIA y el dado por la resistencia, sA y sR,
las desviaciones estándar de los pulsos de corriente del sensor y la resistencia,
respectivamente. Por ejemplo, los pulsos con diferente polaridad de las Figuras
6.15 y 6.16, muestran formas de onda idénticas, obteniendo unos coeficientes de
correlación de 0,927 para el pulso negativo y 0,930 para el positivo.
rAR =
sAR







Para la estimación de la sensibilidad del SIA se sigue un proceso similar al
caso del prototipo integrador. A partir de la señal de la resistencia se obtiene
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SIA
Figura 6.15: Pulso negativo de DP detectado con el SIA (gráfica superior)
y la resistencia (gráfica inferior) a 1400 V en la lámina dieléctrica. Escalas:
resistencia 500 mV/div y SIA 4 mV/div.
el pulso de corriente, dividiéndola entre 25 Ω y se calcula su valor cuadrático
medio, IR, ver Ecuación (6.11). Asimismo, se determina el valor cuadrático
medio de la señal del SIA, VA, con la Ecuación (6.27). Siendo la sensibilidad,
GA, igual a la relación VA/IR. En particular, para el pulso negativo de la Figura
6.15, la sensibilidad calculada es 0,24 V/A, que se obtiene de la relación entre el
valor cuadrático medio de la señal del SIA, 1,60 mV, y el valor cuadrático medio
de la corriente, 6,64 mA. Teniendo en cuenta toda la campaña de medidas, el
valor promedio es 0,238 V/A, cantidad muy cercana al valor teórico de 0,239
V/A, difiriendo en sólo un 0,4 %. Algunos resultados se exponen en la Tabla
6.5.
En cuanto a la medición con el SIA y el HFCT, se muestran dos ejemplos
en las Figuras 6.17 y 6.18 que reiteran que los dos sensores inductivos registran
la misma forma de pulso. Los coeficientes de correlación calculados son 0,927
para el pulso negativo y 0,934 para el positivo. Estos valores son similares a los
obtenidos con la resistencia, y son relativamente bajos, debido a la existencia
de un pequeño desfase imperceptible en la respuesta del SIA, ver Figura 6.13.
Por lo tanto, si se desea coeficientes más acordes a la similitud de los pulsos se
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Figura 6.16: Pulso positivo de DP detectado con el SIA (gráfica superior)
y la resistencia (gráfica inferior) a 1400 V en la lámina dieléctrica. Escalas:







1 0,931 7,41 1,76 0,237
2 0,930 8,43 2,01 0,238
3 0,930 6,13 1,46 0,238
4 0,927 11,85 2,80 0,236
5 0,927 9,03 2,17 0,240
6 0,920 5,07 1,23 0,241
7 0,930 8,57 2,06 0,241
8 0,932 13,99 3,35 0,239
9 0,922 7,02 1,68 0,238
10 0,927 10,12 2,40 0,236
Sensibilidad promedio: GA [V/A] 0,238
Tabla. 6.5: Resultados de sensibilidad de algunos pulsos medidos con la resis-
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SIA
Figura 6.17: Pulso negativo de DP detectado con el SIA (gráfica superior) y el
HFCT (gráfica inferior) a 1400 V en la lámina dieléctrica. Escalas: HFCT 100
mV/div y SIA 4 mV/div.
SIA
Figura 6.18: Pulso positivo de DP detectado con el SIA (gráfica superior) y el
HFCT (gráfica inferior) a 1400 V en la lámina dieléctrica. Escalas: HFCT 100
mV/div y SIA 4 mV/div.




Con el propósito de conseguir una salida proporcional al pulso de corriente,
se presentan dos prototipos alternativos que ofrecen la respuesta deseada con
un error en la medida de aproximadamente 4,5%.
El primer prototipo consiste en la espira inductiva con una etapa integradora
que entrega una respuesta proporcional a la corriente en un rango entre las
unidades de MHz y 40 MHz con una sensibilidad de 2 V/A. Sin embargo,
tiene como desventajas, las limitaciones de saturación sujetas a los componentes
activos usados y el posible fallo prematuro de los mismos por sobretensiones,
convirtiéndose en un prototipo que exige un cuidado especial.
Por lo tanto, el segundo prototipo que sólo requiere la conexión de una
pequeña resistencia a los terminales del sensor es la alternativa más óptima y
sencilla para producir una salida integrada en un amplio ancho de banda. Tiene
una sensibilidad adecuada para los pulsos medidos, aunque, puede ser mejorada





Con el desarrollo de este trabajo se ha podido caracterizar el sensor inductivo
propuesto utilizando un modelo eléctrico que tiene en cuenta el acoplamiento
magnético a través de una fuente de tensión y el efecto de los conductores de la
espira inductiva mediante parámetros eléctricos. Cada uno de los componentes
del modelo se ha determinado por medio de tres análisis diferentes: teórico,
elementos finitos y experimental.
El parámetro que cuantifica el acoplamiento magnético y por ende, la capa-
cidad del sensor de proporcionar una señal medible es la inductancia mutua M .
Se ha realizado un estudio geométrico de dicho parámetro para mejorar la res-
puesta del sensor, encontrando que la intersección de las curvas de variabilidad
de M con respecto a las longitudes l1 y l2, permite obtener un valor óptimo.
Por otra parte, los análisis realizados para los parámetros eléctricos L y R
dan conformidad al modelo y al circuito eléctrico equivalente asignado al sensor,
lo que permite conocer su respuesta teórica en frecuencia, que a su vez ha sido
corroborada experimentalmente. Se ha establecido un intervalo de frecuencia
de operación para el sensor entre las unidades y decenas de MHz sujeto a la
impedancia de entrada de 50 Ω del sistema de medida. En la Tabla 7.1 se
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M [nH] L [nH] R [Ω] para 5 MHz Ancho de Banda [MHz] δM %
53,8 229,4 0,245 1−35 ± 4,1
Tabla. 7.1: Características del sensor propuesto.
Prototipo Sensibilidad [V/A] Ancho de Banda [MHz] Error %
Con E. integradora 2 1−40 ± 4,4
Autointegrable 0,239 ≥4 ± 3,8
Tabla. 7.2: Características de los prototipos integrables.
registran las características que definen el sensor propuesto.
La validación en el laboratorio mediante la detección y medida de DP ha de-
mostrado que el sensor es capaz de medir pulsos de corriente de alta frecuencia
de la misma manera que un transductor resistivo de referencia y un transforma-
dor comercial de corriente de alta frecuencia. Una de sus principales ventajas es
su bajo costo, que le da una valor agregado con respecto a otros transductores
inductivos como los HFCT o las bobinas de Rogowski.
Adicionalmente, el análisis espectral de las medidas realizadas para los tres
tipos de especímenes ha permitido comprobar que el sensor puede aportar es-
pectros diferentes para cada tipo de fuente, lo que lo convierte en un posible
candidato para ser soporte instrumental en un equipo de diagnóstico de DP.
En cuanto a la integración de la salida del sensor inductivo, se han implemen-
tado dos prototipos. El primero consiste en la espira inductiva con una etapa
integradora que presenta un buen comportamiento para la detección de pulsos
generados por las DP, sin embargo, tiene limitaciones de saturación sujetas a los
componentes activos usados. Por lo tanto, el segundo prototipo se convierte en
una opción bastante más óptima y sencilla y consiste en ubicar una resistencia
pequeña a la salida del sensor. Este prototipo tiene una respuesta proporcional
a la corriente en un amplio ancho de banda y da una sensibilidad adecuada para
los pulsos medidos, aunque, puede ser mejorada mediante una sencilla amplifi-
cación. En la Tabla 7.2 se recopilan los datos de la caracterización de los dos
prototipos integrables
En el estudio de la incertidumbre del sensor y los prototipos, se ha encon-
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trado que el error introducido en la medida tiene una fuerte influencia de la
inductancia mutua y en particular de la distancia al conductor principal, a,
encontrando errores en torno al 4%. Estos valores son bastante aceptables y
acordes a otros transductores comerciales del mismo tipo.
7.2. Aportaciones
La principal aportación en el desarrollo de esta tesis ha sido la aplicación de
una sonda inductiva simplificada al máximo para la detección y medida de DP.
Se ha hecho una caracterización completa del sensor con la especificación
de todos los parámetros de su modelo eléctrico usando tres tipos de análisis.
En cuanto al análisis teórico, cabe recalcar dos aspectos, el estudio geométri-
co realizado para la inductancia mutua y la deducción de la expresión para
la inductancia propia L de una espira rectangular con conductores con sec-
ción transversal rectangular. En lo relacionado con elementos finitos, también
es importante mencionar el método propuesto para calcular M a partir de la
simulación con el programa FEM.
Asimismo, el estudio teórico y experimental de la respuesta en frecuencia
y de la incertidumbre inherente al sensor complementan la aportación de la
caracterización del sensor propuesto.
Otra aportación, es la viabilidad de una posible metodología para la iden-
tificación de la fuente de la DP a partir del análisis de la densidad espectral
obtenido de los pulsos detectados por el sensor.
Finalmente, la implementación de un prototipo autointegrable a partir del
análisis de la respuesta en frecuencia de la espira inductiva es otro aporte que
permite lograr un transductor inductivo con las mismas condiciones de los demás
sensores inductivos comerciales.
7.3. Futuros desarrollos
El trabajo realizado en esta tesis puede servir para:
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Construir un equipo con el que se pueda extraer y clasificar los pulsos
captados por el sensor basándose en los análisis estadísticos convencionales
o en un análisis espectral de las medidas.
Aumentar el número de vueltas del sensor para obtener una mayor sensi-
bilidad y una mejor relación señal−ruido.
Hacer un análisis con parámetros distribuidos donde se corroboré los re-
sultados del modelo con parámetros concentrados y se pueda extender a
sensores con diferentes dimensiones.
Implementar un prototipo con el que se pueda variar la distancia que
separa la espira inductiva del conductor por donde circula el pulso de
corriente, lo que puede permitir un detección on−line del fenómeno.
Extender el uso del sensor a la medida de otros fenómenos de alta fre-
cuencia como descargas electrostática, pulsos transitorios o descargas en
plasma entre otros.
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Apéndice A
Características técnicas de los
equipos de medida
Este apéndice tiene como propósito especificar las características técnicas de
los equipos usados para la validación experimental del sensor propuesto.
A.1. Fuente de alimentación
La fuente de alimentación consiste de un transformador de alta tensión SCH-
LEICH BV 702210 mostrado en la la Figura A.1 que se controla mediante un
modulo GLP1−e HV de la misma empresa.
Figura A.1: Transformador de alta tensión SCHLEICH.
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A.2. Condensador de acoplamiento
El condensador de acoplamiento usado es el que se muestra en la Figura A.2,
tiene una capacidad de 1 nF, una tensión de operación límite hasta 100 kV y
pertenece a la empresa HAEFELY.
Figura A.2: Condensador de acoplamiento.
A.3. Transformador de corriente de alta frecuen-
cia
En la Figura A.3, se muestra el transformador de corriente de alta frecuencia
usado, Bergoz FCT-028-05:1-LD-B. Sus especificaciones son las siguientes:
• Sensibilidad nominal: 5 V/A.
• Tiempo de subida: 500 ps.
• Frecuencia de corte inferior: ≤ 32 kHz.
• Frecuencia de corte superior: 450 MHz.
A.4 Terminación de resistencia 139
Figura A.3: Transformador de corriente de alta frecuencia.
A.4. Terminación de resistencia
La resistencia usada consiste en una terminación BNC de 50 Ω que tiene
una respuesta plana hasta 1 GHz y se muestra en la Figura A.4:
A.5. Osciloscopio
Como instrumento de visualización y adquisición de datos se tiene un osci-
loscopio DPO 7254 que posee un ancho de banda igual a 2.5 GHz, una velocidad
de muestreo de 40 GS/s para un máximo de cuatro canales.
A.6. Calibrador
El calibrador LDIC LDC-5, Figura A.6 tiene las siguientes caraterísticas:
• Valores de carga de 5, 20, 100 y 500 pC.
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Figura A.4: Transductor resistivo de 50 Ω.
Figura A.5: Osciloscopio DPO 7254.
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• Un generador de pulsos de duración de 50 ns con una frecuencia de repe-
tición de 500 Hz.
• Un condensador interno igual a 100 pF.
Figura A.6: Calibrador LDC-5.
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Apéndice B
Estimación experimental de la
sensibilidad del HFCT
Las medidas realizadas en el laboratorio con la resistencia y el sensor induc-
tivo propuesto presentan diferencias muy grandes con respecto a la respuesta
teórica del HFCT, por lo tanto, se decide realizar su caracterización empírica
en el laboratorio.
B.1. Respuesta teórica del HFCT
El HFCT, Bergoz FCT-028-05:1-LD-B, tiene las siguientes características
nominales:
• Sensibilidad nominal: 5 V/A.
• Tiempo de subida: 500 ps.
• Frecuencia de corte inferior: ≤ 32 kHz.
• Frecuencia de corte superior: 450 MHz.
El fabricante también aporta la respuesta ante una entrada impulsional o
escalonada, ver Figuras B.1 y B.2 utilizando un generador de pulsos TEK Type
109. En ambos casos, para una señal de entrada de 5 V, el HFCT da una salida
con la misma forma y en fase, con una amplitud de 500 mV, lo que lleva a una
relación de 100 mV/V.
Con el fin de determinar la sensibilidad en V/A, se asume que la señal de
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Figura B.1: Respuesta del HFCT a un señal escalón. Escalas: entrada del HFCT:
2 V/div; salida del HFCT 200 mV/div.
Figura B.2: Respuesta del HFCT a un pulso. Escalas: entrada del HFCT: 2
V/div; salida del HFCT 200 mV/div.
entrada corresponde a la caída de tensión en la resistencia de 50 Ω de un canal
del osciloscopio, según los datos de las figuras. Por lo tanto, la corriente será
la división de la amplitud de la señal de entrada, 5 V, entre la resistencia,
5/50 = 100 mA y la sensibilidad corresponderá a la relación entre la tensión de
salida del HFCT, 500 mV, y la corriente calculada, 500/100 = 5 V/A, valor que
concuerda con las especificaciones del fabricante.









Figura B.3: Montaje para la obtención de la respuesta experimental en frecuen-
cia del HFCT.
B.2. Respuesta experimental del HFCT
Las diferencias encontradas entre las medidas obtenidas por la resistencia y
el sensor inductivo con respecto a las entregadas aplicando las especificaciones
del HFCT son en torno al 100%, lo que requiere hacer una caracterización ex-
perimental para encontrar una respuesta fiable del HFCT.
Para este propósito, se usa la configuración mostrada en la Figura B.3. Un
generador de funciones Tektronix AFG 3252 se conecta a un canal de un osci-
loscopio a través de un cable coaxial con una terminación bialámbrica, donde
se ubica el HFCT. La carga del circuito es la resistencia de entrada de 50 Ω del
osciloscopio. El generador se ajusta a una señal sinusoidal con amplitud de 2 V
y se hace un barrido en frecuencia entre 1 MHz y 50 MHz. La salida del HFCT
se conecta a otro canal del osciloscopio con una baja impedancia de entrada de
50 Ω. Es importante mencionar que el HFCT se ubica lo más cerca posible de
la entrada del osciloscopio para que registre la misma corriente que pasa por la
impedancia del osciloscopio y así evitar cualquier efecto de los cables.
La función de transferencia experimental del HFCT tiene como señal de
entrada la tensión medida en la entrada del osciloscopio dividida en 50 Ω y
como señal de salida la tensión dada por el HFCT. La Figura B.4 muestra
los resultados de la magnitud de la función de transferencia en dB. Como se
observa, la respuesta es aproximadamente constante y tiene un valor promedio
de 19,4 dB, que equivale a una sensibilidad empírica igual a 9,3 V/A, con un
error estándar del 6%.
Para tener otro punto de comparación o referencia, se realizan pruebas con
un transductor del mismo tipo, un HFCT Clamp 39 de la Empresa TechImp,






















Figura B.4: Respuesta experimental del HFCT en el rango de frecuencia entre
1 MHz y 50 MHz.
Figura B.5: Medida de una señal sinusoidal de 30 MHz con los HFCT TechImp
y Bergoz. Escalas: HFCT TechImp 300 mV/div y HFCT Bergoz 100 mV/div.
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cuya hoja de características se presenta al final del apéndice. Este HFCT se
ubica en el mismo montaje descrito anteriormente junto al HFCT de Bergoz
y se registra la medida para una señal de amplitud de 2 V y de frecuencia 30
MHz. Sólo se hace para un valor de frecuencia, ya que la sensibilidad del HFCT
TechImp es variable en frecuencia y solo es constante e igual a 21 mV/mA entre
10 MHz y 60 MHz. Los resultados obtenidos se muestran en la Figura B.5, la
gráfica superior corresponde al HFCT de TechImp y tiene un valor cuadrático
medio de 404,84 mV y la inferior al HFCT de Bergoz con un valor cuadrático
medio de 182,56 mV. La corriente se estima a partir de los datos del HFCT
TechImp, dando 404,84/21 = 19,28 mA y una sensibilidad para el HFCT Bergoz
igual a 182,56/19,28 = 9,47 V/A, que difiere en un 89% de lo especificado por
el fabricante.
Debido a esta discrepancia de los resultados se decide tomar como trans-
ductor de referencia la resistencia, con la que se obtiene la sensibilidad de los
prototipos propuestos. El HFCT solo se utiliza para ser una comparación cua-
litativa del sensor inductivo con un transductor del mismo tipo.
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DATA SHEET MD-04.06.042 – rev. 01 – 07/03/2008
Clamp HF Current Transformer 39
TechImp Clamp High Frequency Current 
Transformer 39 is an inductive sensor for 
partial discharge measurements. It is 
suitable for on/off line PD tests on many 
electrical systems (cables, transformers, 
rotating machine, etc..). The main 
advantage of the Clamp HFCT 39 is that it
can be clamped directly on the ground connection of the system to 
be tested without disconnecting it.
A BNC termination is available to connect the Clamp HFCT 39 to 
the TechImp PD detection/analyzer unit 
(PDBase/PDSolver/PDMonitor) through a coaxial cable. The arrow 
indicates the output voltage (Vout) direction in comparison with the 
input current (Iin) direction: when the sensor is installed with the 
arrow directed to ground, the detected voltage signal (Vout) has the 
same phase as the input current (Iin).
Specifications
0,6Vpp @ 100AVout (no load connected) @ 50Hz
0,4Vpp @ 100pCVout (no load connected) @ PD frequency
Φ 39 mmHole dimension
1,3kgGross weight
115 mm x 145 mm x 33 mmOverall dimension
50 ΩLoad Impedance
21 mV/ mA Max Sensitivity (Vout / Iin at 79 MHz, 50 Ω load)
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